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Résumé
Grâce aux progrès technologiques réalisés ces dernières années dans le domaine de
l’électronique de puissance, les convertisseurs statiques voient progressivement leur champ
d’applications s’élargir. Certaines de ces nouvelles applications, telles que le filtrage actif et la
dépollution de réseaux électriques, ou l’alimentation de machines à courant alternatif pour des
applications particulières, sont très exigeantes en terme de performances dynamiques. C’est
pourquoi ce travail de thèse consiste à évaluer, de manière systématique, les performances
dynamiques des convertisseurs statiques, pour ensuite les optimiser.
Nous avons organisé ce mémoire de thèse en quatre chapitres.
Le premier chapitre rappelle brièvement les principales structures de convertisseurs
multiniveaux existantes, et les différentes stratégies de contrôle des convertisseurs
multicellulaires.
Le second chapitre met en évidence différents outils théoriques permettant d’évaluer et
de quantifier les performances dynamiques des convertisseurs statiques. Ces outils sont
ensuite utilisés pour comparer les performances obtenues en boucle ouverte, avec deux
stratégies différentes de Modulation de Largeur d’Impulsion. Une stratégie optimisée de MLI,
résultat d’un compromis entre les deux, est enfin présentée.
Le troisième chapitre présente une nouvelle stratégie de commande (en boucle fermée)
du convertisseur multicellulaire, basée sur le contrôle de la valeur crête du courant de sortie,
et avec une fréquence de découpage imposée. Les performances statiques et dynamiques de
cette commande sont étudiées.
Le quatrième chapitre traite de la réalisation expérimentale de la commande en mode
courant introduite au chapitre trois. Ce chapitre détaille en particulier l’implantation de
l’algorithme de commande dans un FPGA.
Enfin, en conclusion de cette thèse, nous envisagerons des axes de recherche pour
améliorer la commande en mode courant, et en élargir le champ d’applications.
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Evaluation and optimization of the bandwidth
of static converters.
Application to multi-cell converters.
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Abstract
Thanks to the technological progress achieved in the field of power electronics, the use
of static converters has spread to new applications. In particular, some applications such as
active filtering or the supply of special AC machines require power converters having good
dynamic performances.
The subject of this thesis is to evaluate systematically the dynamic performances of
multi-cell converters, and then to optimize these performances. This document is organized in
four chapters.
The first one summarizes the main multilevel converter structures, and some control
strategies dedicated to these structures.
The second chapter presents the evaluation criteria chosen to quantify the dynamic
performances of static converters. These criteria are then used to compare the performances
obtained with two different PWM strategies. An optimized strategy which results from a
trade-off between the two former strategies is then introduced.
The third chapter shows a new control strategy of multi-cell voltage source converters.
This new strategy enables to control the peak current at a fixed switching frequency. The
operation of this controller is explained, and the results obtained by digital simulations are
presented and discussed.
The fourth chapter deals with the experimental achievement of the peak current
control. In particular, the implementation of the control algorithm within a FPGA is
demonstrated.
Finally, the conclusion of this thesis presents some orientations for further
developments, in order to improve the current control strategy and to widen its field of
applications.
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EVALUATION ET OPTIMISATION DE LA BANDE
PASSANTE DES CONVERTISSEURS STATIQUES.





La dernière décennie a été marquée par des avancées technologiques sans précédent
dans le domaine de l’électronique de puissance. Ces progrès technologiques sont de trois
ordres :
· D’une part, les interrupteurs de puissance employés dans les structures de
convertisseurs sont capables de commuter de plus en plus rapidement, et de tenir
des tensions à l’état bloqué et des courants à l’état passant de plus en plus élevés.
· D’autre part, de nouvelles structures de convertisseurs sont apparues. Certaines
d’entre elles favorisent des fréquences de commutation élevées (convertisseurs à
commutation douce, ou dotés de circuits d’aide à la commutation). D’autres sont
plutôt destinées à transférer des niveaux des puissance importants (structures
multiniveaux, multicellulaires, et multicellulaires étagées …).
· Enfin, parallèlement à l’émergence de ces nouvelles structures, les nouvelles
stratégies de commande qui leur sont associées ont été mises au point et utilisées.
Quels enjeux ont pu motiver de tels progrès ? Probablement le besoin de maîtriser le
transfert de niveaux de puissance électrique de plus en plus importants, pour des applications
industrielles ou de traction ferroviaire.
Grâce aux performances accrues des convertisseurs statiques, de nouveaux champs
d’application se sont ouvert. Certains d’entre eux sont très exigeants en termes de
performances dynamiques. Nous pouvons citer comme exemples le filtrage actif et la
dépollution de réseaux électriques, l’alimentation de machines à courant alternatif pour des
applications particulières, l’amplification de puissance (audio…). Pour de telles applications,
il faudrait un convertisseur idéal, qui génèrerait une tension (ou un courant) de sortie
rigoureusement identique à un signal de référence, à un facteur de proportionnalité près, y
compris lorsque ce signal varie rapidement. Le transfert d’énergie entre la source et le
récepteur serait alors idéalement contrôlé, et il n’y aurait pas d’harmoniques indésirables sur
la tension (ou le courant) de sortie du convertisseur. En réalité, les convertisseurs statiques ne
peuvent fournir qu’une tension (ou un courant) découpé(e), car « l’électronique de puissance
ne peut être qu’une électronique de commutation » (G. Séguier, [SEG,96]). Pour réduire les
effets indésirables du découpage de la tension de sortie, et tendre ainsi un peu plus vers le
‘convertisseur idéal’, il existe trois moyens d’action :
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· On peut augmenter le nombre de niveaux disponibles en sortie du convertisseur
statique. Cela permet alors de réduire l’amplitude des fronts de la tension
découpée, donc l’amplitude des raies harmoniques induites par le découpage.
· On peut également augmenter la fréquence de découpage de la tension de sortie, de
manière à repousser plus loin les harmoniques de découpage, et à en faciliter le
filtrage. Cela n’est possible que si les interrupteurs statiques ne commutent pas
déjà à leur fréquence maximale admissible.
· Enfin, on peut chercher à optimiser la stratégie de commande, de manière à assurer
une poursuite du signal de référence la meilleure possible, pour un convertisseur
donné, commutant à une fréquence imposée par des limitations technologiques, et
avec un nombre de niveaux donné.
L’objectif de ce travail de thèse concerne le troisième point. Il s’agit tout d’abord
d’évaluer les performances dynamiques d’un convertisseur possédant un nombre de niveaux
et une fréquence de découpage donnés. La deuxième partie du travail consiste à optimiser la
stratégie de commande afin d’améliorer la poursuite du signal de référence.
Nous avons organisé ce document en quatre chapitres.
Le premier chapitre rappelle brièvement les principales structures de convertisseurs
multiniveaux existantes, et les différentes stratégies de contrôle des convertisseurs
multicellulaires.
Le second chapitre met en évidence différents outils théoriques permettant d’évaluer et
de quantifier les performances dynamiques des convertisseurs statiques. Ces outils sont
ensuite utilisés pour comparer les performances obtenues en boucle ouverte, avec deux
stratégies différentes de Modulation de Largeur d’Impulsion. Une stratégie optimisée de MLI,
résultant d’un compromis entre les deux est enfin présentée.
Le troisième chapitre présente une nouvelle stratégie de commande (en boucle fermée)
du convertisseur multicellulaire, basée sur le contrôle de la valeur crête du courant de sortie,
et avec une fréquence de découpage imposée. Les performances statiques et dynamiques de
cette commande sont étudiées.
Le quatrième chapitre traite de la réalisation expérimentale de la commande en mode
courant introduite au chapitre trois. Ce chapitre détaille en particulier l’implantation de
l’algorithme de commande dans un FPGA.
Enfin, en conclusion de cette thèse, nous envisagerons des axes de recherche pour
améliorer la commande en mode courant, et en élargir le champ d’applications.
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Chapitre 1
Rappel sur les convertisseurs multicellulaires
et leur commande
1.1 - Introduction à la structure multicellulaire
1.1.1 - Intérêt des convertisseurs statiques multiniveaux
Un convertisseur statique est dit « mutiniveaux » lorsqu’il génère une tension
découpée de sortie composée d’au moins trois niveaux. Ce type de convertisseur présente
essentiellement deux avantages. D’une part les structures multiniveaux permettent de limiter
les contraintes en tension subies par les interrupteurs de puissance : chaque composant,
lorsqu’il est à l’état bloqué, supporte une fraction d’autant plus faible de la pleine tension de
bus continu que le nombre de niveaux est élevé. D’autre part, la tension de sortie délivrée par
les convertisseurs multiniveaux présente d’intéressantes qualités spectrales. Le fait de
multiplier le nombre de niveaux intermédiaires permet de réduire l’amplitude de chaque front
montant ou descendant de la tension de sortie. L’amplitude des raies harmoniques est par
conséquent d’autant moins élevée. Dans le cas plus précis d’un fonctionnement en modulation
de largeur d’impulsion, le recours à un convertisseur multiniveaux associé à une commande
judicieuse des composants de puissance permet en outre de supprimer certaines familles de
raies harmoniques [BAR,96].
1.1.2 - Différentes structures de convertisseurs multiniveaux
De nombreuses topologies de convertisseurs mutiniveaux ont déjà été imaginées et
mises en œuvre. Nous allons en présenter les principales.
La plus simple d’entre elles est certainement l’onduleur en pont complet, représenté en
Figure 1. Cet onduleur possède deux cellules de commutation , qui peuvent fonctionner de
manière totalement indépendante l’une de l’autre. Un décalage temporel des ordres de
commande de ces deux cellules permet de générer les trois niveaux de tension : -E, 0 et +E.













b) Forme d’onde typiquement obtenue
(commande par modulation de largeur
d’impulsion)
 Figure 1- Une première approche de structure mutiniveaux: l’onduleur en pont complet.
La deuxième structure largement utilisée pour générer une tension multiniveaux est le
convertisseur clampé par le neutre (aussi appelé NPC : Neutral Point Clamped converter).
Cette structure représentée sur la Figure 2 permet elle aussi de générer une tension de sortie
sur trois niveaux, et peut fonctionner en montage hacheur ou onduleur. Là encore, la structure

















Figure 2- Bras d’onduleur clampé par le neutre.
Durant les phases où la tension de bras (Vb) oscille entre  0 et +E/2, T’2 doit être
passant, et les états de T’1 et T2 sont alors complémentaires. Inversement, pour obtenir une
tension Vb oscillant entre  +E/2 et +E, il faut fermer T2 et commander T1 et T’2 dans des états
complémentaires. Dans le cas où la source de courant est bidirectionnelle en courant, les
interrupteurs T1, T2, T’1 et T’2 doivent l’être également. La structure de convertisseur clampé
Chapitre 1 Rappels sur les convertisseurs multicellulaires et leur commande
- 7 -
par le neutre nécessite une bonne répartition des tensions entre les condensateurs C1 et C2.
Pour cette raison, un asservissement du potentiel du point milieu peut s’avérer nécessaire.
D’autre part, la généralisation de la structure NPC à un nombre de niveaux supérieur à trois
est difficilement envisageable, car cela rend la commande très complexe.
Un autre moyen permettant d’obtenir une tension de sortie multiniveaux consiste à
mettre en série des convertisseurs élémentaires. De nombreuses variantes de structure
existent : mise en série de bras d’onduleur, ou de hacheur, ou d’onduleurs en pont complet.
Les Figure 3.a et Figure 3.b présentent deux exemples de mise en série, permettant d’obtenir
une tension de sortie 5 niveaux. Les associations de convertisseurs présentées sur ces deux
figures résultent de choix différents :
· Soit on dispose de N sources de tension continue indépendantes les unes des autres, et
dans ce cas, il est possible de relier directement en série les sorties des N convertisseurs
(cas de la Figure 3.a).
· Soit on ne dispose que d’une seule source de tension continue, et dans ce cas, une
























































































a) Mise en série d’onduleurs en pont complet
grâce à deux transformateurs d’isolement
Figure 3- Association de convertisseurs élémentaires.
1.1.3 - La structure multicellulaire
Les convertisseurs multicellulaires ont été imaginés dans le double but de générer une
tension de sortie multiniveaux, et de réduire les contraintes en tension sur les composants de
puissance [MEY,92]. Plusieurs brevets ont été déposés à ce sujet [MEY,91].
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La structure multicellulaire est représentée sur la Figure 4. Elle peut être adaptée à
toutes les configurations : montage en hacheur ou en onduleur (avec un point milieu
capacitif), en demi pont ou en pont complet. Cette structure est composée de p cellules de
commutation, « séparées » les unes des autres par (p-1) condensateurs flottants. Lors d’un
fonctionnement dans des conditions normales, la tension aux bornes de chaque condensateur
s’équilibre naturellement autour d’une certaine fraction de la tension de bus continu.
p
E
kVck ×= (1 £ k £ p-1) pour le k
ème condensateur.











Figure 4- Bras multicellulaire possédant p cellules de commutation.
La tension de sortie générée par un convertisseur p cellules peut évoluer sur p+1
niveaux. L’état du convertisseur est déterminé par p ordres de commande, représentés par les
fonctions temporelles u1, u2, … , uk, …, up. Par convention, nous définissons les fonctions de
connexion de la manière suivante :
· uk = 1 Û L’interrupteur du haut de la k
ème cellule est
passant, et l’interrupteur du bas est bloqué.
· uk = 0 Û L’interrupteur du haut de la k
ème cellule est
bloqué, et l’interrupteur du bas est passant.
Dans l’hypothèse où les tensions flottantes sont bien équilibrées à leurs valeurs




uuuutV pks ×+++++= )......()( 21 (cas du hacheur p cellules en demi pont)
ou







uuuutV pks -×+++++= (cas de l’onduleur p cellules en demi pont)
1.2 - Commande en boucle ouverte des convertisseurs multicellulaires
Le convertisseur multicellulaire est commandé en boucle ouverte lorsqu’aucune
boucle de rétroaction ne vient contrôler les variables d’état du système. Dans ce paragraphe,
nous allons citer un exemple de commande en boucle ouverte. Les ordres de commande des
composants de puissance sont donnés par une stratégie de modulation de largeur d’impulsion
(MLI), tandis que le courant de sortie du convertisseur et les tensions aux bornes des
condensateurs flottants sont livrés à eux mêmes.
1.2.1 - Un exemple de commande par modulation de largeur d’impulsion
La commande par MLI consiste à découper la tension de sortie générée par le
convertisseur en une série de motifs élémentaires de période très faible, et de rapport cyclique
variable dans le temps. L’évolution temporelle du rapport cyclique de chaque interrupteur est
alors déterminée par un signal modulant que l’on choisit en général sinusoïdal. Les ordres de
commande de chaque cellule sont générés par l’intersection entre une porteuse triangulaire et
le signal modulant. Selon la stratégie adoptée, ce dernier peut être échantillonné en
synchronisme avec la porteuse triangulaire, ou comparé directement à celle-ci. Chaque
interrupteur commute à une fréquence imposée par celle de la porteuse (notée fdec), comme
indiqué sur la Figure 5.
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FH: commande de l’interrupteur du haut
FB: commande de l’interrupteur du bas
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0
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1
Figure 5- Principe de fonctionnement de la MLI naturelle.
La commande par MLI nécessite autant de porteuses triangulaires qu’il n’y a de
cellules à commander. De plus, les porteuses sont toutes régulièrement déphasées entre elles :
dans le cas d’un onduleur p cellules, la porteuse n°2 aura un déphasage retard de 2p/p par
rapport à la porteuse n°1, la porteuse n°3 un déphasage de 4p/p, … jusqu’à la porteuse n°p qui
aura un déphasage de (p-1).2p/p par rapport à la porteuse n°1. Ce déphasage régulier des
porteuses les unes par rapport aux autres est utile pour deux raisons. D’une part, il permet à la
tension multiniveaux de sortie d’atteindre ses niveaux intermédiaires. En effet, si toutes les
porteuses étaient en phase, toutes les cellules commuteraient en même temps et seraient dans
le même état de conduction. La tension de sortie n’atteindrait alors que ses valeurs extrêmes.
D’autre part, le déphasage régulier permet aussi de multiplier la fréquence apparente de
découpage de la tension de sortie : toujours dans le cas d’un convertisseur p cellules, si l’on
note fdec la fréquence de découpage de chaque interrupteur, et Tdec la période correspondante,
alors le déphasage régulier des p porteuses triangulaires permet d’obtenir une tension
multiniveaux de sortie dont chaque motif élémentaire a une durée 
p
Tdec . Autrement dit, la
fréquence apparente de découpage de la tension de sortie vaut decfp ×  [CAR,96].
































Figure 6- Schéma de principe de la commande en boucle ouverte par modulation de largeur
d’impulsion d’un convertisseur multicellulaire.
La Figure 6 donne le synoptique de la commande en boucle ouverte par modulation de
largeur d’impulsion. La Figure 7.a montre la forme d’onde typique de la tension découpée
obtenue en sortie d’un onduleur monophasé multiniveaux. Si E représente la tension de bus




durée de chaque motif élémentaire vaut 
p
Tdec , Tdec étant la période de découpage de chaque
interrupteur. La Figure 7.b montre le spectre harmonique de la tension représentée en Figure
7.a. Outre une éventuelle composante continue (s’il s’agit d’un hacheur), ce spectre possède
une raie fondamentale à la fréquence f0. Les raies harmoniques qui viennent ensuite sont
regroupées en familles centrées sur des multiples de fdec (fréquence de découpage par
interrupteur). Le déphasage régulier des porteuses les unes par rapport aux autres permet de
d’éliminer des familles entières de raies harmoniques sur la tension de sortie du convertisseur
(voir calcul en annexe). Seules subsistent les familles d’ordre p et multiples de p. Ainsi, la
première famille se situe à p.fdec, comme indiqué sur la Figure 7.b.



















b) Spectre de la tension de sortie
Figure 7- Allure générale de la tension de sortie d’un onduleur p cellules, et spectre
correspondant.
1.2.2 - Equilibrage naturel des tensions flottantes
Pour fonctionner correctement, le convertisseur multicellulaire a absolument besoin
que les tensions aux bornes des condensateurs flottants soient équilibrées à leur juste valeur.
· La tension aux bornes du premier condensateur doit être égale à E/p
· La tension aux bornes du deuxième condensateur doit être égale à 2*E/p
· …
· La tension aux bornes du (p-1)ème condensateur doit être égale à (p-1)*E/p
Cet équilibrage des tensions flottantes s’effectue naturellement [CAR,96], selon un
mécanisme que nous allons rappeler brièvement. Supposons qu’au moins l’une des tensions
flottantes s’écarte de sa valeur souhaitée. La conséquence immédiate sera une altération des
niveaux intermédiaires de la tensions de sortie. En effet, la tension de bras (notée Vb) est une












uk étant la fonction de connexion de la kème cellule définie au paragraphe 1.1.3 - .
Si au moins l’une des tensions Vck diffère de k.E/p, les niveaux intermédiaires  que

















; . Dans un tel cas,
le spectre de raies de la tension de sortie se trouve lui aussi dégradé. Il apparaît entre autres
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une raie harmonique à la fréquence fdec, là où normalement la première famille harmonique se
situe autour de p.fdec. Cette composante harmonique se retrouve dans le courant de sortie du
convertisseur. C’est elle qui, en circulant à travers les condensateurs flottants, va rééquilibrer
chaque tension flottante à k.E/p (k = 1, 2, … , p-1). La démonstration théorique de ce
phénomène de rééquilibrage est menée dans [CAR,96]. Bien sûr, pour que le phénomène de
rééquilibrage se produise, il faut qu’il existe une relation de causalité entre la tension de sortie
et le courant débité. La charge doit être inductive (règle d’alternance des sources), mais ne
doit pas être une source idéale de courant.
Le phénomène d’équilibrage naturel des tensions flottantes permet au convertisseur
multicellulaire de fonctionner en boucle ouverte, sans aucun asservissement de celles-ci.
Cependant, ce phénomène est relativement lent. Aussi, il est possible d’en augmenter la
dynamique, grâce à un circuit auxiliaire que l’on place en parallèle avec la charge. Ce circuit


















Figure 8- Dispositif favorisant l’équilibrage naturel: circuit rlc d’aide à l’équilibrage.
Le circuit auxiliaire d’aide à l’équilibrage présente une impédance élevée pour toutes
les fréquences différentes de fdec. Ainsi, il absorbe un courant négligeable par rapport à la
charge. Par contre, en cas de déséquilibre des tensions flottantes, une composante harmonique
de fréquence fdec apparaît sur la tension de sortie. Cette fréquence correspond à l’impédance
minimale du circuit auxiliaire, qui absorbe de ce fait un courant important (r est choisie très
faible). Le circuit auxiliaire amplifie la composante du courant absorbée à fdec, donc il
accélère le phénomène de rééquilibrage.
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1.3 - Commande en boucle fermée des convertisseurs multicellulaires
Nous avons vu dans le paragraphe précédent qu’il est possible de commander un
convertisseur multicellulaire en boucle ouverte, en bénéficiant de l’équilibrage naturel des
tensions flottantes. Cependant, pour des applications nécessitant une dynamique de
rééquilibrage plus importante, différentes stratégies de commande ont été imaginées et
réalisées expérimentalement. Certaines de ces stratégies assurent juste le contrôle actif des
tensions flottantes, d’autres contrôlent les tensions flottantes et le courant de sortie du
convertisseur multicellulaire. Nous allons présenter rapidement quelques stratégies de
commande en boucle fermée, que nous estimons représentatives des deux grandes catégories :
les commandes en durée et les commandes en amplitude.
Une stratégie de commande est dite « en durée » lorsque les grandeurs commandant le
convertisseur sont les durées de conduction des semi-conducteurs, autrement dit, les valeurs
des rapports cycliques. Nous allons recenser dans ce chapitre deux exemples de commande en
durée : tout d’abord, la commande linéaire par modulation des rapports cycliques, puis deux
variantes de commande découplante (avec retour d’état linéaire, et non linéaire). Toutes les
commandes en durée sont élaborées à partir d’un modèle aux valeurs moyennes du
convertisseur, qui sera présenté au paragraphe 1.3.2.1 - .
La deuxième grande catégorie de commandes (dites « en amplitude ») regroupe toutes
les commandes pour lesquelles « l’état des interrupteurs est défini directement en fonction des
grandeurs essentielles du convertisseur » [NIC,96]. Typiquement, toutes les commandes par
fourchette (de courant, et autres), ainsi que les commandes de la valeur crête, sont des
commandes en amplitude. Nous avons choisi de présenter dans ce chapitre la commande par
mode de glissement, car il s’agit d’une commande en amplitude susceptible d’être utilisée
pour une grande variété de systèmes, et en particuliers de convertisseurs statiques.
1.3.1 - Commande linéaire par modulation des rapports cycliques
Cette commande repose sur le fait que le courant moyen traversant le condensateur Ck
est proportionnel à la différence de rapport cyclique entre les deux cellules adjacentes k et
k+1 [CAR,96], [TAC,98].


























b) Formes d’onde obtenues à l’échelle de la
période de découpage
Figure 9- Evaluation du courant moyen traversant chaque condensateur flottant.
La valeur moyenne du courant traversant le kème condensateur vaut :
Lkkckmoy iI ×Â-Â= + )( 1 (1.2)
Dans l’équation (1.2), iL est la valeur du courant de charge, supposée constante à
l’échelle de la période de découpage, et Âk le rapport cyclique de la kème cellule de
commutation. Lorsqu’un écart est constaté entre la tension Vck et sa valeur de référence
(k.E /p), la stratégie consiste à ajuster la différence de rapports cycliques (Âk+1 - Âk) de












D’après les équations (1.2) et (1.3), nous déduisons la valeur souhaitée de (Âk+1 - Âk)



















k Î {1 ;2 ; … ; p-1}
La commande des p cellules de commutation nous laisse p degrés de liberté sur les
rapports cycliques. Or il n’y a que (p-1) tensions flottantes à asservir. Nous pouvons alors
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utiliser le dernier degré de liberté en se fixant l’une des valeurs de rapport cyclique (Â1 ou
Âp). Cette valeur peut être choisie constante, ou choisie de manière à ce que le courant de
charge poursuive une référence. Plusieurs structures de lois de commande sont possibles : soit
on se fixe Â1 et on en déduit (Â2 ; Â3 ; … ; Âp)  grâce à l’équation (1.4), soit on se fixe Âp et
on en déduit (Âp-1 ; Âp-2 ; … ; Â1), toujours grâce à (1.4). La Figure 10 donne une




















































Figure 10- Structure de la loi de commande modulant les rapports cycliques [TAC,98].
Remarquons que cette commande nécessite p capteurs isolés mesurant les tensions
flottantes Vc1 , Vc2 , … , Vcp-1 , et la tension de bus continu (E). Elle nécessite également un
capteur pour mesurer le courant de charge iL. Enfin, cette commande peut aussi être adaptée
au cas du fonctionnement en onduleur.
Intéressons nous maintenant aux performances dynamiques obtenues avec la
commande linéaire par modulation des rapports cycliques. Une modélisation aux valeurs
moyennes du convertisseur multicellulaire (voir paragraphe 1.3.2.1 -  équation (1.13)) permet
d’établir aisément la fonction de transfert liant chaque tension flottante à sa référence. Nous












s représente la variable de Laplace, et t la constante de temps du système, définie par
G
Tdec=t  [TAC,98]. Tdec est la période de découpage de chaque interrupteur, et G le gain
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introduit dans la boucle (voir Figure 10). Ainsi, les performances dynamiques de la
commande linéaire par modulation des rapports cycliques dépendent du choix du gain G. Plus
ce gain est choisi élevé, plus la constante de temps du système en boucle fermée est faible,
mais plus les rapports cycliques risquent de saturer en cas de perturbation de la tension
d’alimentation. La phase la plus critique se situe lors du démarrage du convertisseur
multicellulaire. Les tensions flottantes sont initialement déchargées (Vck0 = 0 pour 1 £ k £ p),
de ce fait, la différence de rapport cyclique demandée entre deux cellules adjacentes est très












Le gain G est donc calculé de manière à ce qu’aucun des rapports cycliques ne sature
lors de la mise en fonctionnement du convertisseur [TAC,98]. Cette condition amène à choisir
un gain relativement faible, d’où une dynamique d’équilibrage des tensions flottantes
relativement lente. La Figure 11 montre l’équilibrage des tensions flottantes lors de la mise en
route d’un hacheur 3 cellules, puis lors d’un échelon de la tension d’alimentation.
a) Tensions aux bornes des condensateurs
flottants
b) Courant de charge iL
Figure 11- Régulation par modulation des rapports cycliques avec G = 0.1. Fonctionnement
hacheur dévolteur 3 cellules [TAC,98].
1.3.2 - Stratégies de commande découplante des convertisseurs multicellulaires
Le convertisseur multicellulaire commandé par modulation de largeur d’impulsion est
un système multi-entrées multi-sorties. En effet, si le convertisseur possède p cellules de
commutation, les grandeurs d’entrée sont les rapport cycliques correspondants : Â1 ; Â2 ; … ;
Âp. Les grandeurs de sortie, quant à elles sont les p variables d’état du système à commander :
les (p-1) tensions flottantes (Vc1 ; Vc2 ; … ; Vcp-1), et le courant dans l’inductance de sortie du
convertisseur (iL). En supposant que la période de découpage est faible par rapport aux
constantes de temps mises en jeu dans le système, il devient aisé d’écrire les équations
Chapitre 1 Rappels sur les convertisseurs multicellulaires et leur commande
- 18 -
différentielles reliant les variables d’état aux valeurs des rapports cycliques. Nous obtenons
alors un modèle aux valeurs moyennes du convertisseur multicellulaire. Ce modèle montre
qu’il existe des couplages entre les grandeurs d’entrée et les grandeurs de sortie du système :
la modification de l’un des rapports cycliques entraîne un changement de plusieurs variables
d’état. L’objectif d’une stratégie de commande découplante est de s’affranchir des différents
couplages, de manière à ce qu’une grandeur de consigne règle une variable d’état et une seule.
Dans ce paragraphe, nous allons tout d’abord rappeler la modélisation aux valeurs
moyennes du convertisseur multicellulaire [GAT,97], [TAC,98], puis nous allons présenter
deux variantes de stratégie de commande découplante. La première résulte de la linéarisation
du modèle autour d’un point de fonctionnement. La deuxième stratégie est une commande
non linéaire découplante par retour d’état.

















Figure 12- Représentation du hacheur multicellulaire débitant sur une charge RL série.
Nous prenons ici l’exemple d’un hacheur multicellulaire débitant sur une charge RL,
tout en sachant que le principe de la modélisation reste valable dans le cas d’un onduleur.
Considérons le montage présenté sur la Figure 12. La valeur instantanée de la tension de
sortie s’exprime en fonction des fonctions de connexion associées aux ordres de commande










avec Vc0 = 0 et Vcp-1 = ec.
Pour chaque grandeur fonction du temps Z(t), notons Zmoy(t) sa valeur moyenne
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En formulant l’hypothèse que les tensions flottantes et la tension de bus continu ne













pour k= 1, 2, … , p-1
D’autre part, la valeur moyenne des fonctions de connexion uk est égale aux rapport










avec Vc0 = 0 et Vcp-1 = ec.
De la même manière, partant de l’équation aux valeurs instantanées (1.10) et en
























k ×-=× + (1.12)









Le modèle du hacheur multicellulaire débitant sur une charge RL peut donc être




où X représente le vecteur d’état du système, regroupant les p variables d’état du
système : ( )TLcpcc iVVVX 121 ... -=
U représente le vecteur d’entrée, regroupant les valeurs des rapports cycliques des p
cellules de commutation: ( )TppU ÂÂÂÂ= -121 ...
Ahp est une matrice p´p à coefficients constants :

























Bhp est une matrice p´p dont les coefficients dépendent à la fois des composantes du















































































L’équation matricielle (1.10) montre que le système est non linéaire, étant donné que
le vecteur X intervient dans l’expression de la matrice Bhp. D’autre part, cette matrice n’est pas
diagonale. Chaque composante du vecteur d’entrée Âk influe sur plusieurs variables d’état, et
réciproquement, chaque variable d’état dépend de plusieurs composantes Âk. Pour cette
raison, nous pouvons affirmer que ce système est couplé.
1.3.2.2 - Commande non interactive linéaire (découplage par retour d’état linéaire)
[TAC,98]
La commande non interactive présentée dans [TAC,98] permet un découplage entre
les entrées et les sorties. L’équation matricielle (1 .10) est tout d’abord linéarisée autour d’un
point de fonctionnement (U0 ; X0) défini par :
( )TLcpcc iVVVX 0,0,10,20,10 ... -=
( )TppU 0,0,10,20,10 ... ÂÂÂÂ= -
Puis on envisage des petites variations des variables d’état et des grandeurs d’entrée
autour de ce point de fonctionnement en posant :
0XXX -=d
0UUU -=d
L’approximation linéaire de l’équation (1 .10) autour du point de fonctionnement (U0 ;
X0) donne :
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UeXBXAX chphp ddd ×+×=
·
);( 0 (1.15)
Le principe de la commande non interactive consiste à « déterminer une loi de
commande eLXRU ×+×-= 11  constituée d’un retour d’état R1.X et d’une précompensation




soit découplé au sens entrées-sorties. Ceci implique qu’une consigne ei n’excite que la
sortie xi, et que la sortie xi ne soit excitée que par la consigne ei (1£ i £ p). » [TAC,98].
Le calcul des matrices L1 et R1 s’effectue en plusieurs étapes.












Modèle aux valeurs 
moyennes linéarisé
de
Figure 13- Découplage par retour détat linéaire.
Le découplage étant effectué, nous obtenons une nouvelle relation entre les variations
du vecteur d’état dX et celles du vecteur d’entrée de.
eeXBXAX cdd ddd ×+×=
·
);( 0 (1.17)
où Ad et Bd sont des matrices diagonales, de valeurs propres respectives ?k (1£ k £ p) et
-?k (1£ k £ p). Ainsi, l’évolution de chaque variable d’état (xk) est régie par l’équation
différentielle suivante :
)( kkkk exx ddld -×=
·
(1.18)
avec 1 £ k £  p
La fonction de transfert en boucle fermée correspondant à la kème variable d’état vaut
par conséquent :

















Nous obtenons de la sorte p sous systèmes du premier ordre découplés et linéarisés
autour du point de fonctionnement (U0 ; X0).  Les constantes de temps qui régissent
l’évolution des grandeurs d’état sont inversement proportionnelles aux valeurs propres des






Ainsi, les performances dynamiques du convertisseur multicellulaire commandé par
découplage linéaire dépendent du choix des coefficients lk,  donc du choix des matrices de
découplage R1 et L1. Plus les coefficients lk sont choisis élevés (en valeur absolue), plus le
système découplé répond rapidement à un changement des grandeurs de référence, mais plus
les rapports cycliques saturent facilement. Un compromis doit être trouvé, afin d’assurer une
dynamique satisfaisante, tout en évitant de saturer les rapports cycliques dès la moindre
perturbation de la tension d’alimentation.
L’avantage de cette méthode de découplage linéaire réside dans le fait que les matrices
de découplage R1 et L1 ont leurs coefficients constants, car fixés lors du choix du point de
fonctionnement. L’inconvénient vient de la zone restreinte de validité de l’approximation
linéaire. En particulier, lors de la commande d’un onduleur multicellulaire, le courant de
charge est amené à fluctuer sur une importante plage de valeurs. La validité de la commande
par retour d’état linéaire peut alors être remise en cause.
Pour remédier à la zone restreinte de validité, une deuxième version de commande
découplante a été mise au point.
1.3.2.3 - Commande découplante avec retour d’état non linéaire
La stratégie de commande découplante avec un retour d’état non linéaire est présentée
dans [GAT,97]. Dans cette deuxième version, le principe du découplage reste le même que
celui de la commande non interactive linéaire. Par contre, on n’effectue plus de linéarisation
autour d’un point de fonctionnement avant de réaliser le découplage.
A partir du modèle aux valeurs moyennes donné par l’équation (1.10), il est possible
de trouver une matrice colonne a(X) et une matrice carrée ß(X) telles que si l’on choisit
VXXXU ×+= )()()( ba , alors le système bouclé possède un comportement linéaire, avec un
découplage total des entrées et des sorties.
La procédure de recherche des matrices a(X) et ß(X) est complexe, mais systématique
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La matrice a(X) est choisie de manière à ce que le terme )();( XeXB chp a×  compense
exactement le terme XAhp × . D’autre part, ),( chp eXB est inversible, sous réserve que iL ¹ 0 et
ec ¹ 0. Nous choisissons par conséquent 1);()( -= chp eXBXb . De l’équation (1.19) nous




































Une fois le retour d’état effectué, les nouvelles grandeurs d’entrée sont contenues dans
le vecteur ( )Tpp vvvvV 121 ... -= , comme indiqué sur le schéma de la Figure 14.
Ainsi, dans le cas d’un convertisseur multicellulaire, le retour d’état non linéaire
permet d’obtenir p relations linéaires totalement découplées entre les nouvelles grandeurs


















Figure 14-Découplage par retour d’état non linéaire: représentation fonctionnelle.
Contrairement au cas de la commande par retour d’état linéaire, aucune hypothèse n’a
été formulée sur le point de fonctionnement. La commande par retour d’état non linéaire
présente par conséquent une plage de validité plus étendue. En contrepartie, les matrices de
découplage a(X) et ß(X) dépendent des composantes du vecteur d’état X.
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Il apparaît des point singuliers au voisinage desquels la commande découplante non
linéaire perd sa validité. Ces points sont le passage par zéro du courant de charge (iL = 0) et de
la tension de bus continu (ec = 0). Dans ces conditions de fonctionnement, le système n’est en
effet plus commandable [GAT,97]. Dans le cas d’un montage en hacheur, ces points
singuliers ne sont pas vraiment gênants, car ils sont en marge de la plage de fonctionnement
habituelle. En revanche, dans le cas d’un onduleur multicellulaire, le courant de charge
s’annule deux fois par période fondamentale. Il est alors nécessaire d’introduire une limitation




















Figure 16- asservissement du système découplé à un vecteur de référence Xref.
Le découplage entre les différentes variables étant effectué, nous obtenons p sous
systèmes linéaires, chaque sous système associant une variable d’entrée à une variable d’état
( VX =
·
). Il reste maintenant à reboucler le système découplé pour asservir chaque variable
d’état à une référence. Ce rebouclage, illustré de manière compacte et schématique sur la
Figure 16, nécessite autant de boucles de rétroaction qu’il n’y a de variables d’état. Sur cette
figure, C(s) est une matrice  diagonale p´p, dont les éléments diagonaux sont notés Ckk(s)
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( pk ££1 ). Chaque correcteur Ckk(s) peut être un proportionnel ou un proportionnel intégral.
Pour chaque variable d’état xk du système bouclé, nous obtenons la fonction de transfert en















où s représente la variable de Laplace.
Si le correcteur est un simple proportionnel, alors la fonction de transfert en boucle
fermée est du premier ordre. Le choix d’un correcteur PI donne une fonction de transfert du
deuxième ordre.
La commande découplante par retour d’état non linéaire présente de bonnes
performances dynamiques, avec un découplage efficace des différentes variables d’état. La
Figure 17 illustre les performances que l’on peut obtenir avec cette commande.
a) Tensions flottantes et courant de charge b) Evolution des rapports cycliques
Figure 17- Commande découplante non linéaire: comportement d’un hacheur 3 cellules
soumis à un échelon de courant de référence.
L’inconvénient majeur de cette commande provient d’une éventuelle saturation des
rapports cycliques, lorsque le convertisseur est soumis à une brutale variation de la tension
d’alimentation. Cependant, ce problème peut être minimisé grâce à une procédure de gestion
des saturations [GAT,97].
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1.3.3 - Commande par mode de glissement
1.3.3.1 - Généralités
La commande par mode de glissement s’applique à des systèmes commandés en « tout
ou rien », pour lesquels au moins l’une des grandeurs contrôlant le système est à valeurs
discrètes. Les convertisseurs statiques rentrent tout à fait dans ce cadre, puisque leurs
interrupteurs sont commandés de manière binaire (ils sont soit passants soit bloqués). La
commande par mode de glissement peut donc leur être appliquée.
Considérons un convertisseur multicellulaire possédant p cellules de commutation, et
débitant sur une charge R-L série. Un tel système possède p variables d’état (les p-1 tensions
flottantes, et le courant dans l’inductance de sortie). A tout instant, le vecteur d’état
( )TLcpcc iVVVX 121 ... -=
associe à l’état énergétique du système une position dans l’espace d’état à p
dimensions, où chaque dimension représente une variable d’état. Commander l’état du
convertisseur signifie être capable de se déplacer dans cet espace d’état, de manière à
atteindre un point donné par les composantes du vecteur de référence Xref, à partir d’un point
initial donné par X0 (Figure 18).
Etat initial
Etat souhaité
( )TLrefrefpcrefcrefcref iVVVX )1(21 ... -=




Vck (1 £ k £ p-1)0
Figure 18- Représentation de l’état énergétique du convertisseur multicellulaire dans
l’espace d’état à p dimensions.
Pour atteindre le point Mref à partir du point M0, il existe à priori une infinité de
trajectoires possibles. Aussi, la commande par mode de glissement consiste à privilégier
certaines trajectoires, en forçant le point M à se déplacer le long de certaines surfaces
prédéfinies. Les surfaces ainsi prédéfinies sont appelées surfaces de commutation. Elles
passent toutes par le point Mref. Si l’espace d’état est de dimension p, alors les surfaces de
commutation sont de dimension p-1. Elles sont définies par une équation de la forme
0)( =Xs d
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où s s’appelle fonction de commutation. Le choix des fonctions de commutation
dépend du système à asservir. Il existe une méthode permettant de définir celles-ci à partir
d’une fonction de Lyapunov [NIC,96]. Le plus souvent, on choisit les fonctions de
commutation sous la forme de combinaison linéaire des variables d’état :
)(...)()()( 222111 prefpprefref xxxxxxXs -×++-×+-×= llld (1.24)
Dans l’expression (1.24),
· x1, x2, … , xp, représentent les composantes du vecteur d’état X.
· x1ref, x2ref, … , xpref, représentent les composantes du vecteur de référence Xref.
· dX= X-Xref  représente l’erreur entre le vecteur d’état et le vecteur de référence.
Pour que l’état du système commandé par mode de glissement converge vers le point de
fonctionnement Mref(Xref), il est nécessaire que l’intersection entre toutes les surfaces de
commutation soit réduite au seul point Mref. Ainsi, pour commander notre système d’ordre p,
p surfaces de commutation de dimension (p-1) sont nécessaires.  La Figure 19 illustre le cas









Figure 19- Exemple d’un espace d’état de dimension 3: l’intersection des 3 surfaces de
commutation définit le point de référence Mref(Xref).
Sur cet exemple, la convergence vers le point de fonctionnement de référence
s’effectue en 3 phases. Tout d’abord, le système évolue librement, sans commutation des
interrupteurs, jusqu’à atteindre l’une des 3 surfaces de commutation.  Une fois cette surface
atteinte, le point M est contraint de se déplacer le long de celle-ci jusqu’à atteindre
l’intersection avec une deuxième surface de commutation. Enfin, le point M se déplace le
long de la droite d’intersection, jusqu’au point de référence. Nous observons de la sorte une
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diminution progressive de l’ordre du système. Partant d’un système initialement d’ordre 3, le
fait d’imposer la trajectoire à l’intérieur d’une surface de dimension 2 ramène l’ordre à 2. Puis
dans la dernière phase, la trajectoire est restreinte à un segment de droite, d’où un système
équivalent d’ordre 1. Nous allons voir dans le sous-paragraphe suivant qu’en pratique, la
trajectoire ne suit pas rigoureusement les surfaces de commutation, mais qu’elle oscille au
voisinage de celles-ci.
1.3.3.2 - Fonctionnement en mode de glissement et élaboration des lois de commutation
On dit que le système est en mode de glissement à partir du moment où la trajectoire
de son point de fonctionnement suit une surface de commutation, ou l’intersection entre
plusieurs surfaces de commutation. La condition d’existence du mode de glissement est
énoncée dans [NIC,96] (Il s’agit en fait une condition d’équilibre stable autour de la surface
de commutation).
Dans le cas d’un convertisseur statique commandé en mode de glissement, la
trajectoire n’est jamais rigoureusement contenue dans la surface de commutation, mais elle
oscille au voisinage immédiat de celle-ci, grâce à une commande par fourchette. Dès que la
trajectoire atteint l’une des bornes de la fourchette encadrant la surface de commutation, un
changement de configuration du convertisseur est demandé. L’une des cellules de
commutation change donc d’état, et cela fait revenir la trajectoire du point M à l’intérieur de
la fourchette. Le choix de la largeur de cette dernière résulte d’un compromis : plus la
fourchette est étroite, plus la trajectoire en mode de glissement reste proche de la surface de
commutation , mais plus la fréquence de commutation des interrupteurs est élevée. Le cas
idéal serait une fourchette de largeur nulle. La trajectoire serait alors comprise dans la surface














Figure 20- Mode de glissement réel: la trajectoire se situe dans une fourchette autour de la
surface de commutation.
Pour chaque interrupteur, la commande par fourchette est effectuée par un
comparateur à hystérésis. Le sens de l’hystérésis doit être choisi de manière à ce que le
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changement d’état de l’ordre de commande SCk ramène la trajectoire à l’intérieur de la
fourchette. Ainsi, nous pouvons être amenés à choisir :
uk=1 si hk sXs D×> 2
1
)(d
uk=0 si hk sXs D×-< 2
1
)(d
ou au contraire :
uk=0 si hk sXs D×> 2
1
)(d











(1 £  k £  p)
0
Figure 21- Loi de commutation avec hystérésis: choix du sens de parcours.
Le choix du sens de l’hystérésis dépend du comportement du système au voisinage de
la surface de commutation. Pour effectuer ce choix, il faut revenir au modèle instantané du
convertisseur, et estimer la direction du gradient de la fonction de commutation sk [NIC,96].
Une fois les lois de commutation déterminées, il n’y a plus qu’à insérer celles-ci dans
autant de boucles de rétroaction (Figure 22). Chaque variable d’état possède sa boucle
d’asservissement, et l’erreur par rapport à la grandeur de référence est calculée (xkref-xk),
pk ££1 . Chacune des p fonctions de commutation est obtenue en combinant linéairement
les erreurs de toutes les variables d’état. Enfin, p comparateurs à hystérésis génèrent les p
ordres de commande du convertisseur multicellulaire.





























Figure 22- Schéma bloc de la commande par mode de glissement d’un convertisseur
multicellulaire.
La commande par mode de glissement présente l’avantage d’être robuste, peu sensible
aux variations de paramètres de la charge. Bien que complexe à étudier de manière théorique
(des outils mathématiques de géométrie différentielle sont nécessaires), la commande par
mode de glissement présente une relative simplicité de mise en œuvre. Son principal atout est
sa rapidité, et ses très bonnes performances en régime transitoire. En effet, même lorsque
l’état du système est très éloigné de sa référence, sa trajectoire dans l’espace d’état converge
rapidement vers une surface de commutation : la dynamique du système est beaucoup plus
grande pendant la phase d’atteinte que lors de la phase de glissement.
En revanche, la commande par mode de glissement présente deux inconvénients.
D’une part, la loi de commutation basée sur des comparateurs à hystérésis entraîne un
fonctionnement des interrupteurs à fréquence de découpage variable. D’autre part, en régime
permanent, la commande par mode de glissement ne se comporte pas toujours de manière
totalement satisfaisante. Selon la valeur du rapport cyclique équivalent demandé par la
commande, un phénomène de cycle limite double peut apparaître [PIN,00]. D’autres
stratégies de commande par mode de glissement ont été imaginées pour imposer une
fréquence fixe de découpage sur chaque interrupteur, et aussi pour résoudre le problème des
cycles limites doubles [PIN,00].
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1.4 - Conclusion
Après un rapide balayage de différentes structures de convertisseurs multiniveaux,
nous avons présenté dans ce chapitre quelques stratégies précédemment développées pour
commander les convertisseurs multicellulaires, en boucle ouverte, et en boucle fermée. Cette
présentation n’est certes pas exhaustive : d’autres commandes existent (commande CoDiFI
[MAR,00], commande floue [GAT,97] …). Toutes ces commandes sont répertoriées dans les
deux grandes catégories : les commande en durée et les commandes en amplitude.
Nous avons vu que les commandes en durée sont basées sur une modélisation aux
valeurs moyennes du convertisseur, et qu’elles sont susceptibles d’entraîner une saturation des
rapports cycliques lors des régimes transitoires dus à une éventuelle perturbation ou à un
brusque changement d’une grandeur de référence. Au contraire, les commandes en amplitude
par mode de glissement sont très performantes durant les phases transitoires, mais soulèvent
quelques problèmes lors du régime permanent. Nous avons donc cherché un compromis entre
les deux grandes familles de commande. Il s’agit d’une stratégie de commande du courant
crête appliquée au cas d’un convertisseur multicellulaire. Cette commande sera étudiée en
détail au chapitre 3, et sa réalisation expérimentale exposée au chapitre 4. Dans l’immédiat,
nous allons nous intéresser aux performances dynamiques obtenues en boucle ouverte, dans le
cas du convertisseur multicellulaire commandé selon différentes stratégies de Modulation de
Largeur d’Impulsion.




Caractérisation des performances dynamiques d’un
onduleur multicellulaire commandé selon différentes
stratégies de Modulation de Largeur d’Impulsion
2.1 - Introduction
Au cours de ce chapitre, nous allons aborder l’étude fréquentielle d’onduleurs
fonctionnant en Modulation de Largeur d’Impulsion. L’onduleur sera considéré comme un
amplificateur de puissance. Son rôle sera de restituer une tension de sortie la plus fidèle
possible au signal modulant qu’on lui envoie en entrée. Pour l’étude fréquentielle, nous
choisirons une modulante sinusoïdale à une fréquence donnée.
2.2 - Principe de l’étude fréquentielle
2.2.1 - Montage étudié et hypothèses effectuées
L’étude fréquentielle menée dans ce chapitre est effectuée autour d’une structure
d’onduleur quatre niveaux à cellules imbriquées (onduleur multicellulaire série), représentée
sur la Figure 23. Cet onduleur est alimenté par une source de tension continue de valeur E, et
possédant un point milieu. Dans le cadre des simulations, nous avons idéalisé cette source de
tension. En pratique, celle-ci est obtenue par redressement de la tension alternative délivrée
par le réseau, puis par filtrage. Deux condensateurs de capacités égales placés en série
permettent d’obtenir le point milieu.
Pour que le convertisseur multicellulaire représenté sur la Figure 23 fonctionne
correctement, il est nécessaire que les tensions Vc1 et Vc2 aux bornes des condensateurs
flottants soient stabilisées autour des valeurs E/3 et 2*E/3. Cet équilibrage des tensions
flottantes Vc1 et Vc2 s’effectue de manière naturelle, grâce à certaines composantes
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harmoniques du courant iL(t) absorbé en sortie de l’onduleur, par le filtre L,C [FAD,96],
[CAR,96]. Cependant, il existe aussi des stratégies d’équilibrage actif des tensions flottantes












Porteuse 3 Porteuse 2 Porteuse 1
iL(t)
f = 0f = 2p /3f = 4p /3
Figure 23- Schéma du montage simulé.
Sans préjuger de la stratégie d’équilibrage employée, nous supposons pour l’instant
que ce dernier est correctement réalisé, en remplaçant les condensateurs C1 et C2 par deux
sources idéales de tension de valeur E/3 et 2*E/3. Cette hypothèse simplificatrice entraîne que
l’onduleur représenté sur la Figure 23 se comporte comme trois onduleurs deux niveaux
{ }6/;6/ EE- , dont on aurait connecté les sorties en série. La tension Vs(t) ne peut prendre
que quatre valeurs : -E/2, -E/6, +E/6 ou +E/2.
Toujours dans un but de simplification, nous avons également idéalisé les interrupteurs
de puissance : ceux-ci sont modélisés par une résistance nulle à l’état passant, et infinie à
l’état bloqué.
L’onduleur de la Figure 23 est commandé en boucle ouverte par Modulation de
Largeur d’Impulsion (MLI). Le signal modulant est comparé à trois porteuses triangulaires,
d’amplitudes et de fréquences identiques, mais déphasées d’un tiers de période les unes par
rapport aux autres. L’intersection entre ce signal et chacune des trois porteuses définit les
instants de commutation des interrupteurs de puissance. Chaque commutation entraîne un
changement brutal du niveau de la tension de sortie Vs(t). Ainsi, cette dernière est constituée
d’une succession de créneaux d’amplitude E/3, dont la largeur est modulée par le signal
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d’entrée. La Figure 24 montre un signal modulant sinusoïdal, les trois porteuses triangulaires,
et l’effet obtenu sur la tension de sortie, dans le cas d’une MLI naturelle (ce type de
modulation sera décrit ultérieurement).
Echelle réduite de temps t/Tdec

















Figure 24- Onduleur 4 niveaux: signal modulant, porteuses triangulaires et tension de sortie.
Cas d’une MLI naturelle.
Dans la suite de ce chapitre, nous allons étudier les performances fréquentielles de
l’onduleur multiniveaux commandé en MLI. Partant d’un signal modulant sinusoïdal, nous
allons tracer le spectre de la tension Vs(t), pour ensuite calculer de manière numérique
l’amplitude et la phase de certaines des raies de ce spectre. Nous allons employer les notations
suivantes :
fdec : Fréquence de chacune des trois porteuse triangulaires. C’est aussi la fréquence de
découpage des composants de puissance.
f0 : Fréquence du signal modulant.
j0 : Phase à l’origine du signal modulant.
M : Profondeur de modulation. C’est le rapport entre l’amplitude du signal modulant et
l’amplitude des porteuses triangulaires. Nous choisissons de normaliser l’amplitude des
porteuses (porteuses évoluant entre –1 et +1). De ce fait, le signal modulant peut s’exprimer
sous la forme :
)2sin()( 00 jp +×××= tfMte (2.1)
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Dans un fonctionnement normal de la commande en MLI, M est compris entre 0 et 1.
· Si M est inférieur à 1/3, tous les niveaux disponibles sur la tension de sortie ne sont pas
atteints. Dans notre cas, au lieu d’obtenir une tension Vs(t) quatre niveaux comprise entre
–E/2 et +E/2, nous n’obtenons qu’une tension deux niveaux comprise entre –E/6 et +E/6.
· Si M est compris entre 1/3 et 1, les quatre niveaux de la tension de sortie sont atteints.
· Dans le cas où M est supérieur à 1, le phénomène de surmodulation apparaît : l’amplitude
du signal modulant est plus grande que celle des porteuses triangulaires. Il existe alors des
zones plus ou moins étendues sur lesquelles le signal modulant ne coupe pas les porteuses.
Les créneaux de tension Vs(t) disparaissent, et cette dernière vaut –E/2 ou +E/2.
La Figure 25 montre  les trois domaines obtenus en faisant varier la profondeur de
modulation de 0 à 1,5. Evidemment, le spectre de la tension de sortie n’est pas du tout le
même lorsque M est inférieur à 1/3 et lorsque M est proche de 1. C’est pourquoi l’étude
fréquentielle a été effectuée avec cinq valeurs différentes de M : 0.1, 0.3, 0.5, 0.7 et 0.9 .
M £ 1/3 M ³ 1
Figure 25- Rampe d’amplitude du signal modulant.
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2.2.2 - Synchronisme de la MLI
L’amplitude du signal modulant étant fixée parmi l’une des cinq valeurs
{0,1 ;0,3 ;0,5 ;0,7 ;0,9}, nous faisons varier sa fréquence f0 de manière discrète. Trois cas de
figure peuvent se présenter.
2.2.2.1 - MLI synchrone
Si la fréquence de découpage fdec est un multiple de f0, on dit que la MLI est
synchrone. Dans ce cas, le spectre de la tension de sortie Vs(t) possède des raies aux
fréquences multiples de f0 . Le fondamental de Vs est alors à la fréquence f0 . Il n’y a pas de
sous-harmoniques de tension.
Lorsque la fréquence fdec  n’est pas multiple de f0 , la MLI est dite asynchrone. Ce cas
est plus délicat à traiter, car des sous-harmoniques apparaissent sur la tension Vs. Dans ce cas
de figure, nous devons distinguer deux sous-catégories : la MLI asynchrone avec un rapport
de fréquences 
0f
f dec  rationnel, et la MLI asynchrone avec un rapport de fréquences irrationel.
2.2.2.2 - MLI asynchrone avec un rapport de fréquences rationnel
Dans le cas d’une MLI asynchrone, avec un rapport rationnel entre fdec et f0 , la tension de
sortie est périodique. De plus, la période de Vs(t) est égale au plus petit commun multiple des
périodes Tdec et T0. En effet, s’il existe deux entiers naturels non nuls p et q premiers entre






, alors nous avons la relation suivante entre les
périodes : 0TqTp dec ×=×
La Figure 26.a illustre ce cas avec p=5 et q=3, dans le cas d’une MLI naturelle deux
niveaux. La condition pour qu’un motif de la tension modulée se retrouve identique à lui
même est que la dent de scie soit calée de la même manière par rapport au signal modulant.
Le calage que l’on observe à un instant t est à nouveau observable à l’instant t+p.Tdec , d’où la
répétition des motifs de MLI avec une période 0TqTpT decfond ×=×= .




























de la tension modulée
Echelle réduite de fréquence: f/fdec



























Figure 26- MLI naturelle deux niveaux. Chronogrammes et spectre d'amplitude.
Du point de vue fréquentiel, la fréquence fondamentale de la tension modulée est le







La Figure 26.b montre le spectre correspondant à la tension MLI deux niveaux de la
Figure 26.a. Nous pouvons clairement y distinguer la raie de fréquence f0 , et une raie sous-
harmonique de moindre amplitude à la fréquence  f0 /3=fdec/5.
Bien que présenté dans le cas particulier d’une MLI naturelle deux niveaux, le
raisonnement ci-dessus est généralisable à une tension multiniveaux, et avec d’autres
stratégies de modulation présentées dans ce chapitre (MLI échantillonnée).
2.2.2.3 - MLI asynchrone avec un rapport de fréquences non rationnel
Dans le cas d’une MLI asynchrone, pour laquelle le rapport  fdec/f0  n’est pas rationnel,
la tension Vs(t) n’est plus périodique. Si nous reprenions le chronogramme de la Figure 26.a,
il serait impossible de retrouver deux motifs strictement identiques de la tension modulée.
Evidemment, nous pourrions en trouver deux ‘presque’ identiques.
Ce cas limite d’un rapport fdec/f0  irrationnel peut être approché par un rapport p/q,
avec p et q premiers entre eux, et de valeurs très élevées. Ceci correspondrait à un spectre de
Vs possédant une fréquence fondamentale ffond quasi nulle, et des raies harmoniques





Dans ce cas limite d’une MLI asynchrone ‘irrationnelle’, le calcul des coefficients de
Fourier et la décomposition en série de Fourier de la tension Vs ne sont plus possibles. Il faut
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- ××= dtetVsfV ftjs
p2)()( (2.3)
Dans le choix de notre balayage fréquentiel, nous nous sommes limités aux deux
premiers cas de figure : la MLI synchrone, et la MLI asynchrone avec un rapport rationnel
fdec/f0  . Ceci nous permet néanmoins de réaliser un balayage fréquentiel suffisamment fin
pour tracer les courbes de réponse fréquentielle.
2.2.3 - Détermination d’un gain et d’un déphasage
La profondeur de modulation étant fixée parmi l’une des cinq valeurs
{0,1 ;0,3 ;0,5 ;0,7 ;0,9}, nous faisons varier la fréquence f0 du signal modulant de manière
discrète. f0 est choisie de manière à ce que le rapport fdec / f0 soit un nombre rationnel. Nous
avons vu dans le paragraphe 2.2.2.2 -  qu’en choisissant fdec / f0  rationnel, le spectre de Vs(t)
possède une raie harmonique à la fréquence f0 , des raies à des fréquences plus élevées, et
éventuellement des raies sous-harmoniques. Nous nous intéressons ici à l’harmonique de Vs(t)
de fréquence f0 . Nous adoptons les notations suivantes :
Vsm(f0) désigne l’amplitude de l’harmonique de Vs(t) de fréquence f0 .
js(f0) désigne la phase à l’origine de cet harmonique.
L’harmonique de Vs(t) de fréquence f0 s’exprime alors de la manière suivante :
))(2sin()())(( 0000 ftffVtfV ssms jp +×××=
Le signal modulant est également sinusoïdal ; son amplitude normalisée vaut M (profondeur
de modulation), et sa phase à l’origine est notée j0 :
)2sin()( 00 jp +×××= tfMte
A partir des amplitudes de Vs(f0)(t) et de e(t), nous allons définir un gain. Une
précaution s’impose toutefois. Puisque l’expression donnée pour e(t) est normalisée, il nous
faut également normaliser l’amplitude de Vs(f0)(t). La tension de sortie peut varier entre –E/2












Ce gain est une grandeur sans dimension. Le tracé des courbes de réponse
fréquentielle va nous montrer que Gs(f0) tend vers 1 lorsque le rapport f0 / fdec tend vers zéro.
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Nous définissons également le déphasage de la tension de sortie par rapport au signal
modulant :
000 )()( jjj -=D ff ss (2.5)
La tension de sortie est filtrée par un filtre L,C du second ordre (voir Figure 23).
Nommons Vc(t) la tension obtenue aux bornes du condensateur de filtrage. Vc(t) possède ses
raies harmoniques aux mêmes fréquences que la tension Vs(t). Par contre, l’amplitude et la
phase de ces harmoniques ne sont pas les mêmes. C’est pourquoi nous définissons également























Vcm(f0) :amplitude de l’harmonique de Vc(t) de fréquence f0 .
jc(f0) : phase à l’origine de cet harmonique.
))(2sin()())(( 0000 ftffVtfV ccmc jp +×××=  : harmonique de Vc(t) de fréquence f0 .
Gc(f0): gain en amplitude de Vc(t) par rapport au signal modulant e(t).
Djc(f0):déphasage de Vc(t)  par rapport au signal modulant e(t).
Pour chaque simulation correspondant à une valeur de f0 et à une profondeur de
modulation, nous avons ainsi calculé les gains en amplitude et les déphasages correspondant
aux tensions Vs(t) et Vc(t).
2.2.4 - Tracé des courbes de réponse fréquentielle
Le logiciel SABER permet de lancer de manière automatique des séries de simulations.
Il est par conséquent possible de calculer, puis de tracer l’évolution du gain et du déphasage
lorsque l’on fait varier la fréquence du signal modulant. Nous obtenons de cette manière une
courbe de réponse fréquentielle en gain et en phase, qui peut s’apparenter à un diagramme de
Bode, obtenu avec un système linéaire. Si nous répétons l’opération pour différentes valeurs
de profondeur de modulation, nous obtenons des réseaux de courbes paramétrées par M. Les
courbes de réponse fréquentielle seront ainsi tracées dans le cas de trois stratégies différentes
de MLI, et présentées dans les paragraphes 2.3.3 - , 2.4.3 -  et 2.5.4 -.
2.2.5 - Réflexion sur la linéarité du système commande MLI/onduleur 
Le système que nous étudions est constitué de l’onduleur et de sa commande en
modulation de largeur d’impulsion. Ce système est non linéaire, puisqu’un signal modulant
sinusoïdal de fréquence f0 donne une tension de sortie Vs(t) non sinusoïdale.
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Dans un premier temps, nous isolons la raie de fréquence f0 de la tension Vs(t). Ceci
revient à imaginer un filtre totalement sélectif qui laisserait passer uniquement la bonne
composante spectrale, sans l’atténuer ni la déphaser. Une fois ce filtrage drastique effectué,
nous nous retrouvons avec un signal modulant et une tension filtrée de sortie tous deux















Cependant, même en ayant effectué cette ‘hypothèse du premier harmonique’, nous ne
pouvons conclure sur la linéarité du système onduleur/commande MLI/filtre. Une condition
supplémentaire est nécessaire pour que ce système soit linéaire. Il faut que le gain et le
déphasage calculés à partir de e(t) et de Vs(f0)(t) soient indépendants de la profondeur de
modulation M et de la phase à l’origine du signal d’entrée. D’un point de vue graphique, le
système étudié est linéaire tant que les courbes de gain et de déphasage tracées avec
différentes valeurs de M se superposent toutes. Nous verrons sur les différentes courbes de
réponse fréquentielle que la linéarité n’est vérifiée que sur une certaine plage de fréquences f0.
Au delà d’une certaine valeur, les tracés obtenus avec les différentes valeurs de M ne se
superposent plus.
2.2.6 - Etude du contenu spectral de la tension de sortie
Les diagrammes de Bode nous renseignent uniquement sur l’amplitude et la phase de
l’harmonique de fréquence f0 de Vs ou de Vc. Cependant, la seule connaissance de ces
diagrammes est insuffisante pour juger de la réponse fréquentielle de l’onduleur MLI. Il nous
faut également savoir si les harmoniques engendrés à des fréquences autres que f0 ont une
amplitude élevée, et s’ils sont aisément filtrables. Pour caractériser la pureté spectrale de la
tension modulée Vs(t) et de la tension filtrée Vc(t), nous avons plusieurs outils à notre
disposition.
2.2.6.1 - Calcul théorique du spectre de Vs(t)
Ce calcul est théoriquement réalisable quelle que soit la tension de sortie Vs(t). Si Vs
n'est pas périodique (cas de la MLI asynchrone avec un rapport de fréquences non rationnel,
traité au paragraphe 2.2.2.3 - ), nous devons utiliser la transformée de Fourier. Le spectre de
Vs est alors continu. Si Vs est périodique (cas de la MLI synchrone, et de la MLI asynchrone
avec un rapport de fréquences rationnel), alors elle est décomposable en série de Fourier. La










A0 : valeur moyenne de la grandeur Vs(t).
ffond: fréquence du fondamental de Vs(t).
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wfond: pulsation du fondamental de Vs(t).
( fondfond f×= pw 2 )
Cn: amplitude de l'harmonique de rang n de Vs(t).
jn: phase de l'harmonique de rang n de Vs(t).
Le spectre de la tension de sortie se présente alors sous la forme de raies aux
fréquences n.ffond (n étant un entier naturel non nul). En pratique, nous ne saurons pas calculer
littéralement les coefficients Cn, sauf dans le cas particulier de la MLI naturelle, avec un
rapport fréquentiel  f0 / fdec très inférieur à 1. Hormis ce cas, la décomposition en série de
Fourier de Vs(t) ne nous sera d'aucun secours.
2.2.6.2 - La transformée rapide de Fourier
La transformée rapide de Fourier (en anglais: Fast Fourier Transform) est un outil
simple et puissant qui nous permet d'obtenir le spectre d'amplitude d'un signal périodique x(t)
à partir du fichier de points issu de la simulation. L'utilisation de la FFT nécessite  cependant
quatre précautions.
Tout d'abord, il est nécessaire que la simulation soit effectuée à pas fixe: les
échantillons du signal étudié doivent être calculés à intervalles de temps réguliers. Dans la
suite de ce paragraphe, nous allons noter Tp le pas de calcul, c'est à dire la durée écoulée entre
deux points consécutifs de la simulation. Cette durée doit être constante.
La deuxième précaution concerne l'horizon temporel de la simulation. Celui-ci doit
être supérieur ou égal à la période du signal étudié. Ainsi, en notant t0 la date du début de la
simulation, tf la date de fin de simulation et Tfond la période du signal étudié x(t), nous devons
avoir:
fondf Ttt ³- 0 (2.9)
Lors du calcul de la FFT, nous ne sommes pas obligés de prendre en compte tous les
points issus de la simulation. Nous nous contenterons des N derniers points, qui correspondent
à un nombre entier de périodes Tfond. Le premier échantillon sera pris à une date 01 tt ³ , de
telle sorte que:
fondf TQtt ×=- 1 (2.10)
Q doit être un entier naturel non nul. En général, nous choisirons Q=1. D'autre part,
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Ces N derniers échantillons du signal x(t) sont stockés dans un vecteur X de dimension
N.
[ ]))1((......)2()()( 1111 ppp TNtxTtxTtxtxX -+++= (2.12)
La transformée de Fourier du signal x(t) associe à ce vecteur X un vecteur complexe de

















































pour tout entier k compris entre 0 et N-1.
Le module de la (k-1)ème composante du vecteur FFT(X) est susceptible nous donner
une raie à la fréquence 
N
F
k p . Nous définissons alors le pas fréquentiel de la FFT: c'est l'écart
fréquentiel entre deux lobes consécutifs obtenus lors du tracé du module de A(f) en fonction


















= : fréquence fondamentale du signal périodique x(t).
La troisième précaution concerne le choix du pas fréquentiel Df. Il est indispensable de
synchroniser les raies harmoniques du signal x(t) avec les fréquences 
N
F
k p  ( 10 -££ Nk ).
Ceci revient à dire que la fréquence fondamentale ffond doit être un multiple du pas fréquentiel
Df. Le fait de prélever les N derniers échantillons correspondant à un nombre entier de







=   entier naturel non nul). La Figure 27
illustre le fait que le pas fréquentiel est inversement proportionnel au nombre de périodes
fondamentales prises en compte pour le calcul de la FFT.
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Figure 27- Relation entre horizon temporel et pas fréquentiel lors du calcul de la FFT.
Cas où Q=2.
Enfin, la dernière précaution est dictée par le théorème de Shannon. La fréquence de
calcul Fp doit être supérieure à deux fois la fréquence maximale des harmoniques que l'on
désire étudier.
Mp fF ×³ 2 (2.16)
Si les quatre précautions sont prises, alors l'amplitude des raies harmoniques de x(t) est









fkX pfond ×××= (2.17)
avec les notations suivantes:
X(k.ffond): amplitude du kème harmonique de x(t).
N : nombre d'échantillons pris en compte pour le calcul de FFT(X).
Q : rapport entre la fréquence fondamentale ffond et le pas fréquentiel Df.
Sauf exception, nous choisirons Q=1. Nous simulerons sur une période de x(t), et le
pas fréquentiel vaudra 
N
Fp .
En fin de compte, la transformée rapide de Fourier nous permet d'obtenir aisément le
spectre d'amplitude de la tension de sortie, à condition toutefois de connaître à priori la
fréquence fondamentale de Vs(t). Dans tous les cas, nous connaissons ffond. Lorsque la MLI est
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synchrone, ffond  est égale à f0 (fréquence du signal modulant). Dans le cas d'une MLI
asynchrone avec un rapport fréquentiel 
0f
fdec  rationnel,  ffond est le plus grand diviseur commun
de f0 et de fdec. Grâce à la connaissance exacte de ffond , nous serons toujours capables d'obtenir
le spectre d'amplitude de Vs(t) par l'intermédiaire de la FFT.
2.2.6.3 - Tracé du taux de distorsion harmonique
























avec les notations suivantes :
A0 : valeur moyenne de la grandeur Vs(t).
f0: fréquence du signal modulant e(t).
ffond: fréquence du fondamental de Vs(t). Dans le cas où le rapport fdec/ f0 est un nombre
rationnel,  ffond est le plus grand commun diviseur de f0 et de fdec.
Vseff(k.ffond) : valeur efficace du kième harmonique de la tension Vs(t), de fréquence k.ffond
Vseff(f0) : valeur efficace de l’harmonique de fréquence f0 de la tension Vs(t).
La définition du taux de distorsion harmonique donnée par la formule (2.18) appelle
plusieurs remarques.
Tout d’abord, cette définition diffère légèrement de la définition la plus communément
admise. Nous avons en effet décidé d’y inclure la composante continue de la grandeur
considérée. Grâce à cette définition peu académique du taux de distorsion harmonique, une
éventuelle composante continue sera ‘sanctionnée’ par un TDH élevé. Ainsi défini, le TDH
vaudrait 0 si Vs(t) était parfaitement sinusoïdale et de fréquence f0.
D’autre part, il existe une autre méthode pour calculer le taux de distorsion
harmonique, en faisant intervenir la valeur efficace de la tension Vs(t). En notant :
Vseff  la valeur efficace de la tension Vs(t),
A0  la valeur moyenne de Vs(t),











Nous en déduisons une autre expression du taux de distorsion harmonique :

















Cette deuxième expression est plus délicate à utiliser lorsqu’il s’agit de calculer le taux
de distorsion harmonique de la tension Vc(t) obtenue en sortie du filtre, aux bornes de la
charge (voir Figure 23, paragraphe 2.2.1 - ). En effet, lorsque la tension étudiée est
relativement pure (c’est souvent le cas de Vc(t)), les imprécisions liées au calcul numérique
peuvent être du même ordre de grandeur que la différence 20
2 )( fVV ceffceff - . Une erreur
relative de quelques pour mille sur le calcul de l’une de ces deux valeurs efficaces suffit à
fausser le résultat.
La troisième remarque porte sur la formule (2.18). Lors du calcul du taux de distorsion
de Vs, il serait intéressant d’introduire pour chaque raie harmonique un coefficient de

























avec les notations suivantes :
ak : coefficient de pondération associé à la kème raie harmonique de Vs(t).
ak  est un nombre strictement positif et sans dimension.
Dans l’expression (2.21), ak  dépend du caractère plus ou moins gênant de
l’harmonique considéré. Ainsi, les harmoniques fortement indésirables seront affectés d’un
fort coefficient de pondération, tandis que les autres auront un coefficient ak  plus faible. De
par sa définition, le taux de distorsion harmonique de la tension de sortie reflète le niveau de
pollution harmonique généré par le convertisseur statique. Bien entendu, le choix des
coefficients de pondération dépend de l’application considérée. Il ne nous a pas semblé
satisfaisant de définir ceux-ci de manière arbitraire et indépendamment de tout contexte.
Aussi, nous nous sommes contentés de tracer les courbes de TDH à partir de la définition
donnée par l’expression (2.18).
Enfin, il serait possible de calculer le taux de distorsion harmonique du courant de
sortie de l’onduleur, et de tracer son évolution lorsque la fréquence du signal modulant
sinusoïdal augmente. Un tel tracé montrerait l’influence du filtre de sortie et de la charge sur
la composition harmonique du courant débité par l’onduleur. Ce tracé dépendrait entre autres
de la valeur de l’inductance de filtrage.
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2.3 - MLI naturelle
2.3.1 - Présentation du modulateur
Nous avons choisi de présenter cette stratégie de modulation en premier, car c'est la
seule que nous sommes capables de modéliser de manière analytique [LAB,95], [BOW,75].
Avec la MLI naturelle, les signaux de commande des interrupteurs de puissance sont donnés
par la comparaison directe entre chaque porteuse triangulaire et le signal modulant. Lorsque
ce dernier est supérieur à la porteuse, le signal qui commande la cellule de commutation est à
l'état haut. Dans le cas contraire, le signal de commande est à l'état bas. La Figure 28 illustre
le principe de fonctionnement de la MLI naturelle. Les deux signaux complémentaires FH et
FB commandent les deux interrupteurs d'une même cellule de commutation.
FH: commande de l’interrupteur du haut
FB: commande de l’interrupteur du bas
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1
Figure 28- Principe de fonctionnement de la MLI naturelle.
La tension de sortie de l'onduleur résulte de l'addition des effets de toutes les cellules
de commutation. Dans ce chapitre, nous modélisons un onduleur multiniveaux possédant trois
cellules. Il y a donc trois porteuses triangulaires, de fréquence fdec, et régulièrement déphasées
entre elles. La tension de sortie peut prendre quatre valeurs {-E/2, -E/6, E/6, E/2}, et sa
fréquence apparente de découpage vaut 3* fdec (voir Figure 24).
Pour réaliser de manière expérimentale une MLI naturelle, deux solutions sont
possibles. La première solution, entièrement analogique, consiste à générer chaque porteuse
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triangulaire grâce à un oscillateur. Dans ce cas, il est difficile de respecter un déphasage
rigoureusement égal à 
3
2p
 entre les porteuses. Ceci entraîne des imprécisions sur les instants
de commutation des interrupteurs, et cela nuit à la qualité spectrale de la tension de sortie
[WAL,99]. La deuxième solution consiste à numériser le signal modulant grâce à un
convertisseur analogique-numérique (CAN). Les trois porteuses triangulaires sont générées
par trois compteurs-décompteurs cadencés par la même horloge que le CAN. La précision sur
l'amplitude et le déphasage des porteuses est alors bien meilleure. La comparaison entre
chaque porteuse et le signal modulant s'effectue de manière numérique, à l'intérieur d'un
FPGA, par exemple. Cette méthode numérique nécessite une fréquence d'échantillonnage du
signal modulant très élevée. Le convertisseur analogique-numérique doit être performant,
donc coûteux.
2.3.2 - Réponse à un échelon de signal modulant
L’étude des performances dynamiques d’un système linéaire peut être menée soit dans
le domaine temporel (réponse à un échelon), soit dans le domaine fréquentiel (diagramme de
Bode). Les deux aspects, temporel et fréquentiel, donnent des informations complémentaires
sur les performances dynamiques du système étudié. C’est pourquoi l’étude fréquentielle que
nous entreprenons dans ce chapitre doit être complétée par une étude temporelle.
Nous allons définir le temps de latence introduit par le modulateur dans le cas où
celui-ci est soumis à un échelon du signal modulant. Avant le front (montant ou descendant)
de l’échelon, le signal modulant est constant, et le modulateur associe à ce signal constant un
motif élémentaire de la tension de sortie Vs(t). Le front du signal modulant entraîne un
changement de motif élémentaire sur Vs(t). Après un régime transitoire plus ou moins long,
nous observons à nouveau une succession régulière de motifs MLI de période Tdec/p, p étant le
nombre de cellules de l’onduleur, et Tdec la période de découpage de chaque cellule de
commutation.
Le temps de latence du modulateur MLI est la durée écoulée entre la date du front du
signal modulant et l’instant à partir duquel la tension modulée est stabilisée sur une série de
motifs identiques. Le critère du temps de latence nous permettra de départager les
performances dynamiques des différentes stratégies de MLI étudiées.
La Figure 29 montre la réponse à un échelon du signal modulant d’un onduleur 4
niveaux (3 cellules) commandé en MLI naturelle. Nous observons que le temps de latence
défini ci-dessus est nul, quel que soit l’instant auquel se produit l’échelon du signal modulant,
et quelle que soit l’amplitude de l’échelon.





Échelle réduite de temps
t/Tdec 
(sans unité)
Figure 29- MLI naturelle: réponse à un échelon du signal modulant.





Échelle réduite de temps: t/Tdec 
Ordres de
commande MLI naturelle: réponse à un échelon de faible amplitude
Figure 30- MLI naturelle: réponse à un échelon de faible amplitude du signal modulant.
2.3.3 - Courbes de réponse fréquentielle
Le logiciel SABER permet de lancer de manière automatique des séries de simulations.
Pour cinq valeurs différentes de la profondeur de modulation (M= 0,1 ; 0,3 ; 0,5 ; 0,7 ; 0,9),
nous simulons le dispositif constitué par l’onduleur et sa commande MLI avec les différentes



























































Nous obtenons un tableau de valeurs pour les gains Gs(f0) et Gc(f0), et les déphasages
Djs(f0) et Djc(f0). Il ne reste plus qu’à tracer ces valeurs de gain et de déphasage en fonction
du rapport f0 / fdec (en échelle logarithmique). Les courbes que nous obtenons ressemblent
fortement à un diagramme de Bode. Ces courbes sont présentées sur la Figure 31.
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Figure 31-Courbes de réponse fréquentielle d'un onduleur 4 niveaux commandé en MLI
naturelle.
Nous remarquons tout d'abord la faible dispersion sur les courbes de gain et de
déphasage: les cinq courbes obtenues pour une profondeur de modulation variant entre 0.1 et
0.9 se superposent presque. La seule irrégularité se situe à la fréquence f0=fdec. Sur une large
gamme de fréquences (f0 comprise entre 0 et 0.9* fdec), la courbe de gain est étonnamment
plate, avec un gain quasi unitaire. La MLI naturelle n'atténue pas la raie de fréquence f0 de la
tension de sortie [WAL,99]. Le déphasage introduit est très faible: il ne dépasse pas 10° pour
f0 comprise entre 0 et 0.9* fdec. Les courbes de la Figure 31 nous montrent le bon
comportement fréquentiel de la MLI naturelle lorsque l'on augmente le rapport f0/fdec: la MLI
naturelle n'introduit pas d'atténuation, et un déphasage minime  entre le signal modulant et la
raie 'utile' de la tension de sortie.
2.3.4 - Contenu spectral de la tension de sortie
2.3.4.1 - Calcul théorique du spectre de la tension de sortie multiniveaux
La MLI naturelle est la seule stratégie de modulation pour laquelle nous sommes
capables de calculer littéralement l'amplitude des raies harmoniques de Vs(t). De surcroît, ce
calcul littéral n'est valable que dans le cas d'une MLI synchrone, et lorsque la fréquence du
signal modulant est très faible devant celle de la porteuse triangulaire. Ce calcul est présenté
en annexe 1, dans le cas d'une MLI naturelle deux niveaux. Le spectre de Vs obtenu par ce
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calcul comprend alors une raie à la fréquence f0, et des familles de raies harmoniques centrées
autour des fréquences fdec et multiples de fdec. L'écart fréquentiel séparant deux raies
harmoniques consécutives dans une même famille vaut 2*f0.
Le calcul du spectre d'une tension MLI multiniveaux s'effectue à partir du spectre
obtenu en deux niveaux. En effet, puisque la tension multiniveaux n'est finalement que la
somme de tensions deux niveaux, il suffit d'additionner les spectres raie par raie (voir annexe
1). Au cours de cette addition, des familles entières de raies harmoniques se compensent.
Ainsi, le calcul théorique du spectre d'une tension MLI quatre niveaux (correspondant à un
onduleur 3 cellules) montre que la première et la deuxième famille d'harmoniques
disparaissent totalement [BAR,96]. L'allure typique du spectre d'une tension MLI deux
niveaux et quatre niveaux est rappelée sur la Figure 32. Dans le spectre de la tension MLI 4
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Spectre de la tension MLI 2 niveaux




Figure 32- Spectre d'une tension MLI naturelle 2 niveaux et 4 niveaux, obtenu par simulation,
avec un rapport fréquentiel f0/fdec=0.05.
2.3.4.2 - Influence de la fréquence du signal modulant
A l'aide de la transformée rapide de Fourier, nous avons calculé numériquement le
spectre de la tension de sortie d'un onduleur 3 cellules, pour une profondeur de modulation
égale à 0.9. Sur la Figure 33, sont tracés les spectres obtenus en faisant varier la fréquence du
signal modulant (f0) entre 0.1 et 1.1. Pour 1.00 =
decf
f
, le spectre obtenu est conforme à la
prévision par le calcul littéral: outre la raie fondamentale à la fréquence f0, nous distinguons
clairement la 3ème famille d'harmoniques, centrée autour de 3*fdec. Cette troisième famille
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possède 7 raies régulièrement réparties entre 2.4*fdec et 3.6*fdec . L'écart fréquentiel séparant
deux raies consécutives vaut bien 2*f0, soit 0.2*fdec. Lorsque nous augmentons f0, cette
troisième famille d'harmoniques s'étale. L'amplitude des raies reste identique, par contre la
raie de plus basse fréquence, située à 043 ffdec ×-× , se rapproche de la raie utile de fréquence
f0 . Lorsque decff ×= 6.00 , la raie basse fréquence de la troisième famille interfère avec la raie
utile à f0. Ceci explique que cette dernière possède une amplitude anormalement élevée
(supérieure à 0.9). Lorsque f0 est supérieure à 0.6*fdec, nous observons que la 3ème famille
déborde en deçà de f0. Nous pouvons dès lors définir une valeur limite haute pour f0, au delà
de laquelle les raies harmoniques viennent perturber la raie de fréquence f0, ou pire, viennent
créer des sous-harmoniques sur la tension Vs.































Figure 33- MLI naturelle: spectres d'amplitude de Vs(t) obtenus à profondeur de modulation
constante (M=0.9), en faisant varier la fréquence du signal modulant.
2.3.4.3 - Influence de la profondeur de modulation
La  Figure 34 représente les spectres d'une tension MLI 4 niveaux obtenus en fixant la
fréquence de modulante à un dixième de la fréquence de découpage, et en faisant varier la
profondeur de modulation (M) entre 0.1 et 1.1. Nous observons que l'amplitude de la raie de
fréquence f0 est proportionnelle à M. Lorsque l'on augmente la profondeur de modulation,
l'amplitude de l'harmonique à 3*fdec décroît, tandis que celle des autres harmoniques de la 3ème
famille augmente.
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Figure 34- MLI naturelle: influence de la profondeur de modulation.
2.3.4.4 - Conséquences sur le taux de distorsion harmonique
La Figure 35 montre l'évolution du taux de distorsion harmonique de Vs (défini au
paragraphe 2.2.6.3 - ), lorsque l'on fait varier la fréquence du signal modulant. Les cinq
courbes tracées correspondent aux cinq valeurs choisies de profondeur de modulation (M =
0.1, 0.3, 0.5, 0.7, 0.9). Nous remarquons tout d'abord que chacune des cinq courbes possède
une partie horizontale, pour les valeurs de f0 n'excédant pas 0.5*fdec. Nous retrouvons là
l'observation faite au paragraphe 2.3.4.2 - . L'augmentation de f0 n'entraîne dans un premier
temps qu'un étalement des familles harmoniques, l'amplitude des raies restant inchangée. Ceci
entraîne que le TDH de Vs est indépendant de f0 sur toute cette gamme de fréquences. Au delà
de f0 = 0.6*fdec, les courbes représentatives de TDH(Vs) sont plus irrégulières. En particulier,
pour f0 = 0.6*fdec, et  f0 = fdec, l’interférence entre la troisième famille et la raie de fréquence f0
entraîne un pic (ou un creux) du taux de distorsion harmonique.
La deuxième observation concerne la dépendance de TDH(Vs) vis à vis de la
profondeur de modulation. Plus M est faible, plus le TDH est élevé. Ceci s'explique en
considérant que l'amplitude de la raie de fréquence f0 est proportionnelle à M (voir Figure 34).
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Figure 35- Onduleur 4 niveaux commandé en MLI naturelle. Evolution du TDH en fonction
de la fréquence du signal modulant.
2.3.5 - Fréquence de commutation des interrupteurs
La maîtrise de la fréquence de commutation des interrupteurs de puissance est un point
essentiel au bon fonctionnement du convertisseur. En effet, une fréquence de commutation
excessive entraîne une augmentation des pertes par commutation, donc un échauffement
dangereux des composants, pouvant aller jusqu'à la destruction de ces derniers.
Nous avons vu qu'en MLI naturelle, les ordres de commande des interrupteurs sont
directement issus de la comparaison entre le signal modulant et chaque porteuse triangulaire,
de fréquence fdec. Il en résulte qu'en fonctionnement "normal", c'est à dire lorsque le signal
modulant varie lentement par rapport aux porteuses, chaque interrupteur subit un amorçage et
un blocage durant une période de porteuse. En d'autres termes, la fréquence de découpage des
interrupteurs est égale à la fréquence des porteuses triangulaires, soit fdec. Cette fixité de la
fréquence de découpage des interrupteurs est remise en cause lorsque la pente maximale de la
modulante dépasse celle des porteuses triangulaires. Sur une même demi période de porteuse,
le signal modulant peut recouper plusieurs fois l'une des porteuses. Chaque intersection
entraîne une commutation de l'interrupteur concerné. On parle alors de surcommutation. La
Figure 36 illustre le phénomène de surcommutation.
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Figure 36-Le phénomène de surcommutation est susceptible d'apparaître dès que la pente
maximale du signal modulant dépasse celle de la porteuse triangulaire.
Dans le cas où la modulante est sinusoïdale, de fréquence f0 et de profondeur de
modulation M, le phénomène de surcommutation n'apparaît pas forcément à partir du moment
où f0 est supérieure à fdec. Pour le démontrer, il suffit de comparer la pente maximale du signal
modulant à la pente des porteuses triangulaires. La pente du signal modulant dépend non







La pente des porteuses triangulaires vaut decfdt
dp
×= 4  dans les phases croissantes, et
decf×- 4 dans les phases décroissantes.
Le phénomène de surcommutation se produit à partir du moment où:








Ainsi, plus la profondeur de modulation est faible, plus le phénomène de
surcommutation apparaît pour une valeur élevée de f0  [WAL,99]. La courbe tracée en Figure
37 correspond à l’essai présenté en Figure 36. Nous avons choisi un signal modulant
sinusoïdal, de profondeur de modulation M, et dont la fréquence augmente linéairement au
cours du temps (graphe du bas). Puis nous avons calculé et tracé l’évolution de la fréquence
de découpage des interrupteurs lorsque f0 augmente. Cette fréquence de découpage est
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représentée en échelle réduite sur le graphe du haut, pour 5 valeurs différentes de profondeur
de modulation. La Figure 37 montre clairement que la fréquence de commutation des
interrupteurs n'est pas contrôlée lorsque f0 dépasse fdec. D’autre part, il apparaît que plus la
profondeur de modulation est importante, plus l’augmentation de la fréquence de découpage
est sensible. Cet inconvénient met en péril la survie du convertisseur, c'est pourquoi la
commande par MLI naturelle est inacceptable, à moins bien sûr que f0 ne soit contrôlée, et
toujours inférieure à fdec.
Figure 37- MLI naturelle: évolution de la fréquence de découpage des interrupteurs lorsque
le rapport fréquentiel f0/fdec augmente.
2.3.6 - Bilan sur la MLI naturelle
Les courbes de réponse fréquentielle nous ont montré le bon fonctionnement de la
MLI naturelle. Le gain entre le signal modulant et la tension de sortie reste quasi unitaire sur
une vaste gamme de fréquences (f0 comprise entre 0 et 0.9*fdec), dans le cas d'un onduleur 3
cellules. Le déphasage introduit est minime. Le spectre de Vs reste correct tant que f0 est
inférieure à 0.6*fdec. Pour cette valeur limite et au delà, la 3ème famille d'harmoniques centrée
autour de 3*fdec interfère avec la gamme de fréquences [0, f0]. Enfin, la fréquence de







constitue l'inconvénient majeur de la MLI naturelle. Dans un paragraphe ultérieur, nous
présenterons une stratégie conservant les bonnes propriétés fréquentielles de la MLI naturelle,
tout en supprimant le phénomène de surcommutation.
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2.4 - MLI avec échantillonnage régulier de la modulante
2.4.1 - Présentation du modulateur
Ce type de modulateur est couramment utilisé pour générer les ordres de commande
des interrupteurs. Le signal modulant est numérisé à intervalles de temps réguliers, grâce à un
convertisseur analogique-numérique (CAN). De fait, le CAN réalise une opération
d’échantillonnage sur le signal modulant. Le nombre binaire obtenu en sortie du CAN sert
alors à l’adressage en entrée d’une mémoire de type EPROM, où sont stockés les motifs de
























Figure 38- MLI avec échantillonnage régulier de la modulante. Schéma de principe.
On modélise un tel dispositif par un échantillonnage régulier du signal modulant, à une
ou deux fois la fréquence de la porteuse triangulaire. Le schéma de la Figure 39 illustre cet
échantillonnage régulier.
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FH: commande de l’interrupteur du haut
FB: commande de l’interrupteur du bas
Tdec: période de porteuse
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a) Echantillonnage à la fréquence de la
porteuse (Fe=fdec).
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FH: commande de l’interrupteur du haut
FB: commande de l’interrupteur du bas
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Tdec: période de porteuse





b) Echantillonnage à deux fois la fréquence
de la porteuse (Fe=2*fdec).
Figure 39- MLI avec échantillonnage régulier du signal modulant.
L’échantillonnage de la modulante à une ou deux fois la fréquence de la porteuse
triangulaire garantit que les ordres de commande FH et FB présenteront un front montant et
un front descendant par période de porteuse triangulaire. Ainsi, les composants de puissance
sont protégés contre les commutations multiples. Ils subiront au plus un amorçage et un
blocage par période de porteuse.
Le deuxième gros avantage d’une telle mise en œuvre numérique réside dans la
précision avec laquelle on génère les porteuses triangulaires. Dans le cas d’un onduleur 4
niveaux, il nous faut générer les ordres de commande pour les 3 cellules de commutation.
Chaque cellule a besoin d’une porteuse triangulaire décalée d’un tiers de période par rapport à
celles des deux autres porteuses. Un tel décalage serait très difficile à obtenir avec précision
de manière analogique. Par contre, avec une EPROM, cela est beaucoup simple. Il suffit juste
de décaler d’un tiers de ligne vers la gauche ou vers la droite la pyramide de « 1 » représentée
en Figure 38. Cette astuce de remplissage des EPROM est appliquée à la commande d’un
onduleur 7 cellules dans [CAR,96].
2.4.2 - Réponse à un échelon du signal modulant
Les Figure 40 et Figure 41 présentent la réponse à un échelon d’un onduleur
commandé en MLI échantillonnée. Dans le cas de la  Figure 40, la modulante est
échantillonnée à la fréquence de la porteuse triangulaire. Il ressort de cette figure que le temps
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de latence dépend de l’instant auquel se produit le front montant du signal modulant. Ce
temps de latence est compris entre decT3
2
 et Tdec.
Si le front du signal modulant se produit juste avant une prise d’échantillon
(synchronisée avec l’une des 3 porteuses triangulaires), alors decR Tt 3
2
=  . Dans ce cas, le
temps de latence est minimum.
Si le front du signal modulant se produit juste après une prise d’échantillon, alors
decR Tt =  .










Figure 40- MLI avec échantillonnage régulier de la modulante (Fech=fdec): réponse à un
échelon de signal modulant.
La Figure 41 présente le cas d’une MLI avec échantillonnage à deux fois la fréquence
de découpage. Là encore, le temps de latence dépend de l’instant auquel se produit le front du
signal modulant.
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Dans tous les cas, tR est compris entre 
3
decT  et 
2
decT  (onduleur 4 niveaux,
échantillonnage à 2*fdec). Avec un échantillonnage à 2*fdec, le temps de latence ne dépend pas









Figure 41- MLI avec échantillonnage régulier de la modulante (Fech=2*fdec): réponse à un
échelon de signal modulant.
L’étude de la réponse à un échelon des deux stratégies de MLI échantillonnée (à fdec et
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Dans le cas de la MLI naturelle, nous avions observé un temps de latence nul. Cette
observation faite au paragraphe 2.3.2 - peut être comparée avec le cas des MLI
échantillonnées. En effet, nous pouvons considérer la MLI naturelle comme le cas limite
d’une MLI avec un échantillonnage régulier de la modulante à une fréquence très élevée
(quasi infinie). A cette fréquence quasi infinie correspond une période d’échantillonnage
nulle, d’où le temps de latence nul observé en MLI naturelle.
2.4.3 - Courbes de réponse fréquentielle





=  la période
correspondante. Afin d'évaluer l'influence de Fe sur le comportement fréquentiel du
modulateur, nous avons tracé les courbes de réponse fréquentielle dans les deux cas présentés
sur la Figure 39: la Figure 42 est obtenue avec Fe = fdec , tandis que la Figure 43 correspond


















MLI avec échantillonnage régulier  M=0.1, 0.3, 0.5, 0.7, 0.9
Fe=fdec





































Figure 42- Courbes de réponse fréquentielle d’une MLI avec échantillonnage régulier du
signal modulant (Fe=fdec).






























































Figure 43- Courbes de réponse fréquentielle d’une MLI avec échantillonnage régulier du
signal modulant (Fe=2*fdec).
2.4.3.1 - Echantillonnage à la fréquence de la porteuse
Sur laFigure 42, nous remarquons tout d'abord que les courbes de gain et de déphasage
se superposent toutes, quelle que soit la profondeur de modulation. Ceci est vrai pour un
rapport fréquentiel n'excédant pas 0.9 . Nous en déduisons que la condition de linéarité
énoncée au paragraphe 2.2.5 - est vérifiée pour cette gamme de fréquences.
Les courbes décroissent régulièrement jusqu'à decff ×= 9.00 , fréquence à partir de
laquelle le comportement du modulateur se dégrade brusquement. Nous observons une
atténuation du gain, sensible dès les basses fréquences ( decff ×= 1.00 ) [WAL,99]. Cette
atténuation est de plus en plus importante lorsque la fréquence du signal modulant croît. Le
déphasage retard est proportionnel à f0 (l'échelle logarithmique employée sur l'axe des
abscisses donne une fausse impression d'augmentation exponentielle de ce dernier). Pour
decff ×= 5.00 , le déphasage avoisine les –90°. Cette valeur très importante risque d'être
pénalisante lorsque le modulateur MLI est intégré dans une boucle de régulation (cas de la
commande par mode de glissement, par exemple). Le modulateur introduit alors un retard pur
égal à une demi période d’échantillonnage, toujours difficile à compenser.
Chapitre 2 Caractérisation des performances dynamiques d’un onduleur multicellulaire
- 64 -
2.4.3.2 - Echantillonnage à deux fois la fréquence de la porteuse
Ce cas correspond à laFigure 43. Contrairement au cas précédent, nous observons cette
fois une dispersion importante sur les courbes de gain. Plus la profondeur de modulation est
élevée, plus l'atténuation du gain est sensible. Cependant, même pour M=0.9, l'atténuation
observée sur la Figure 43 est bien moindre que celle de la Figure 42, à fréquence de
modulante égale. Nous interpréterons cette observation ultérieurement. Les courbes de
déphasage de la Figure 43 se superposent remarquablement. Là encore, le déphasage retard
est proportionnel à f0 , et il semble environ deux fois moindre que sur la Figure 42.
Il semble délicat d'expliquer pourquoi l’atténuation du gain dépend de la profondeur
de modulation. La Figure 44 donne peut être un élément de réponse à cette question. Nous
pouvons observer sur cette figure une perte de niveaux de la tension de sortie Vs(t) lorsque f0
augmente. En effet, dans le cas où M est supérieure à 2/3, la tension Vs(t) est une tension 4
niveaux comprise entre –E/2 et E/2. Puis lorsque l’on augmente la fréquence de la modulante,
Vs(t) passe progressivement en 3, puis en 2 niveaux. En revanche, cette perte de niveaux ne se
produit pas pour les faibles valeurs de profondeur de modulation. Si M est inférieure à 1/3, la
tension Vs(t) est une tension deux niveaux, comprise entre -E/6 et E/6. Lorsque f0 augmente,
Vs(t) reste une tension deux niveaux , il n’y a pas perte de niveaux, et l’atténuation est
moindre.













MLI avec échantillonnage régulier (M=0.9)
Réponse à un escalier de fréquence


























































échelle réduite de temps: t/Tdec
(sans unité)
Figure 44- Mise en évidence de la perte de niveaux lorsque f0 augmente. Cas de la MLI avec
échantillonnage régulier (M=0.9, Fe=2*fdec).
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2.4.4 - Influence de l'échantillonnage
Pour pouvoir interpréter et quantifier les différences observées entre la Figure 42 et la
Figure 43, nous avons besoin de modéliser l'échantillonnage d'un signal sinusoïdal par une
fonction de transfert.
2.4.4.1 - Spectre d'une sinusoïde échantillonnée-bloquée
La modélisation du processus d'échantillonnage–blocage du signal modulant s'effectue
en deux étapes, en utilisant un signal virtuel intermédiaire e*(t) [MAN,89].
Le signal modulant sinusoïdal a pour expression: )2sin()( 00 jp +×××= tfMte .
L'échantillonneur idéalisé transforme ce signal modulant réel e(t) en un signal e*(t)
constitué d'une série d'impulsions de Dirac régulièrement espacées toutes les Te secondes, et
pondérées par la valeur instantanée de e(t). Le signal virtuel e*(t) passe ensuite à travers un







Figure 45- Echantillonnage-blocage du signal modulant sinusoïdal.
Nous obtenons l'expression mathématique de e*(t) en multipliant e(t) par le peigne de
Dirac d'intensité unitaire et de largeur Te. Ce peigne de Dirac est une distribution périodique,
donc décomposable en série de Fourier. Un calcul relativement simple [MAN,89] montre que
les raies harmoniques de e*(t) sont toutes d'amplitude 
eT
M
, et qu'elles sont présentes à la
fréquence f0 , et aux fréquences 0fFk e +×  et 0fFk e -× , k étant un entier naturel non nul.
En utilisant le formalisme de Laplace, la transmittance du bloqueur d'ordre zéro
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L'amplitude des raies harmoniques de e*(t) se trouve pondérée par le module de
B0(jw). Il en résulte que l'enveloppe du spectre de e1(t) possède l'allure décrite sur la Figure
46.
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Figure 46- Spectre d'amplitude du signal modulant sinusoïdal (M=0.9), et du signal
sinusoïdal échantillonné-bloqué. Dans cet exemple, nous avons choisi f0/Fe=11/50.
La conséquence première de la disposition des raies de e*(t) et de e1(t) est le théorème
de Shannon: nous ne pouvons reconstituer le signal modulant e(t) à partir de e1(t) que si la
fréquence de la raie fondamentale (f0) est inférieure à la fréquence de la première raie
harmonique (Fe-f0). Ceci se traduit par la condition:
20
eFf £ (2.27)
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Dans le cas de la MLI avec un échantillonnage régulier à la fréquence de la porteuse





. Pour les rapports
fréquentiels excédant 0.5, nous pouvons d'ores et déjà prévoir que la tension MLI de sortie
(Vs(t)) ne sera pas fidèle au signal modulant e(t). Les simulations montrent alors l'apparition
de la raie sous-harmonique de fréquence Fe-f0, qui vient  perturber fortement le spectre de
Vs(t).
Dans le cas de la MLI avec un échantillonnage à deux fois la fréquence la fréquence




Ainsi, en doublant la fréquence de l'échantillonnage, nous avons également doublé la plage
fréquentielle d'utilisation "dans de bonnes conditions" du modulateur MLI.
La deuxième conséquence, visible sur le spectre de e1(t), est l'atténuation de
l'amplitude de la raie fondamentale de fréquence f0. Du point de vue de cette raie uniquement,
l'échantillonnage du signal modulant e(t) équivaut à un gain de valeur 1/Te, et le blocage


























Sous réserve que f0 soit inférieure à Fe/2, l'échantillonnage-blocage peut alors être

























Grâce à cette fonction de transfert, nous définissons le gain théorique introduit par
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Ce gain est une fonction décroissante du rapport fréquentiel f0/Fe. Il tend vers 1
















Nous définissons également le déphasage retard théorique introduit par




fF 00 ),( ×-=D pj (2.31)
Lorsque le rapport f0/Fe tend vers zéro, ce déphasage tend à s'annuler. En outre,









Dans ce paragraphe, nous avons démontré que l'échantillonnage-blocage d'un signal
sinusoïdal de fréquence f0 entraîne l'atténuation du fondamental du signal échantillonné, ainsi
qu'un déphasage retard égal à 
eF
f0×- p . D'autre part nous savons que la MLI avec
échantillonnage régulier introduit une atténuation du gain et un déphasage retard
proportionnel à f0. Nous allons comparer les courbes de gain et de déphasage obtenues pour la
MLI avec celles obtenues pour l'échantillonnage-blocage.
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Figure 47- Influence de la fréquence d'échantillonnage sur le gain et le déphasage retard.
Les courbes continues de la Figure 47 représentent le gain et le déphasage obtenus
pour la MLI avec échantillonnage régulier, avec une profondeur de modulation égale à 0,9.
Les * représentent les valeurs calculées théoriques du gain et du déphasage introduits par
l'échantillonnage du signal modulant. Nous remarquons une bonne corrélation entre les deux
séries de courbes. Cette corrélation est particulièrement bien vérifiée dans le cas où Fe=fdec, et
un peu moins bien lorsque Fe=2*fdec, surtout au niveau du gain. Ceci nous amène à conclure
que l'atténuation et le déphasage observés avec la MLI échantillonnée sont dus
essentiellement à l'échantillonnage-blocage du signal modulant. Cette affirmation conforte le
résultat obtenu lors du tracé des courbes de gain et de phase obtenues en MLI naturelle: en
n'échantillonnant pas le signal modulant, nous supprimons l'atténuation du gain et le retard de
phase.
2.4.4.3 - Vers un modèle de la MLI avec échantillonnage régulier
Nous avons remarqué que le gain et le déphasage obtenus avec la MLI échantillonnée
correspondent avec une bonne précision au gain et au déphasage introduits par
l'échantillonnage-blocage du signal modulant. Forts de cette remarque, nous étendons à la
MLI échantillonnée le modèle calculé de l'échantillonnage-blocage. Ainsi, du point de vue de
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la raie de fréquence f0, la MLI avec un échantillonnage régulier à la fréquence Fe équivaut à














































Ce modèle est valable uniquement pour une fréquence f0 comprise entre 0 et Fe /2
(Condition de Shannon). Il se révèle très précis dans le cas où Fe=fdec, un peu moins lorsque
Fe=2*fdec. Dans ce deuxième cas, l'atténuation observée dépend de la profondeur de
modulation, et elle sera moins importante que celle donnée par le modèle. Ce dernier est un
peu pessimiste.
Application numérique:
Nous nous plaçons dans le cas d'une MLI avec échantillonnage régulier à la fréquence
de la porteuse (Fe=fdec). Nous prenons un rapport fréquentiel 1.00 =
decf
f
. Le gain et le












































Ce modèle de MLI échantillonnée montre également que nous avons intérêt à choisir
la fréquence d'échantillonnage la plus élevée possible. En particulier, dans la mesure où cela
ne complique pas trop la réalisation numérique, nous avons intérêt à prendre Fe=2*fdec plutôt
que Fe=fdec. Le gain obtenu décroîtra beaucoup moins vite lorsque f0 augmente, et le
déphasage retard sera deux fois plus faible.
Nous pouvons enfin imaginer une MLI avec une fréquence d'échantillonnage très
grande devant la fréquence des porteuses triangulaires (Fe>>fdec). Ceci revient à dire que pour
une fréquence f0 donnée du même ordre de grandeur que fdec, le rapport 
eF
f0  est très inférieur à
1. Dans ces conditions, le modèle de la MLI échantillonnée nous donne un gain quasi unitaire
et un déphasage presque nul. Nous retrouvons alors le résultat observé dans le cas de la MLI
naturelle (Une fréquence d'échantillonnage infinie équivaut à ne pas échantillonner le signal
modulant, avant de le comparer aux porteuses triangulaires).
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2.4.5 - Contenu spectral de la tension de sortie
Dans le cas de la MLI avec échantillonnage, l'analyse et l'interprétation du contenu
spectral de la tension de sortie sont beaucoup plus délicates que dans le cas de la MLI
naturelle. D'une part, nous ne savons pas calculer de manière littérale les coefficients de
Fourier de la tension modulée. D'autre part, même en observant le spectre de Vs(t) calculé
numériquement par FFT, il est difficile de savoir exactement quelles raies harmoniques sont
dues à l'échantillonnage, et quelles autres raies sont dues à la MLI. Nous allons toutefois
tenter d'identifier les effets de l'échantillonnage, en comparant les spectres obtenus en MLI
échantillonnée avec ceux obtenus en MLI naturelle.
2.4.5.1 - Echantillonnage à la fréquence de la porteuse























Raie à 2f0 Raie à 3fdec-3f0
Atténuation du gain
Raie à f0
Figure 48- MLI avec échantillonnage du signal modulant à la fréquence de la porteuse:
influence du rapport fréquentiel f0/fdec sur le spectre de la tension de sortie.
La Figure 48 montre l'influence de la fréquence du signal modulant sur le spectre de la
tension de sortie. Tous les spectres de cette figure ont été tracés dans les mêmes conditions
que ceux de la Figure 33 (cas de la MLI naturelle). En particulier, la profondeur de
modulation vaut 0.9 dans les deux cas. Les spectres de la Figure 33 et de la Figure 48 ont en
commun la raie utile de fréquence f0 , ainsi que la troisième famille d'harmoniques centrée
autour de 3*fdec . Par contre, nous observons sur la Figure 48 que l'amplitude de la raie de
Chapitre 2 Caractérisation des performances dynamiques d’un onduleur multicellulaire
- 72 -
fréquence f0 décroît lorsque f0 augmente. Nous retrouvons là l'atténuation du gain mise en
évidence sur la courbe de réponse fréquentielle  de la Figure 42. En outre, une raie
harmonique située à la fréquence 2*f0 apparaît dès les plus basses valeurs de f0. L'amplitude
de cette raie harmonique à 2*f0 croît au fur et à mesure que f0 augmente. Cette raie semble
difficile à filtrer car elle est proche de la raie utile à f0 , et son amplitude devient vite non
négligeable. Toujours sur la Figure 48, la troisième famille d'harmoniques s'élargit lorsque f0
augmente. L'échantillonnage à la fréquence de la porteuse introduit des raies supplémentaires
au milieu de cette troisième famille. Ainsi, l'écart fréquentiel séparant deux raies consécutives
n'est plus de 2*f0, comme dans le cas de la MLI naturelle, mais de f0. Enfin, une raie
particulièrement gênante, située à la fréquence 033 ffdec ×-× , vient rapidement interférer
avec la raie de fréquence f0. L’interférence se produit lorsque 0033 fffdec =×-× , soit
decff ×= 75.00 .
2.4.5.2 - Echantillonnage à deux fois la fréquence de la porteuse
Echelle réduite de fréquences
(f/fdec)























Raie à f0 Raie à 3fdec-2f0
Interférence
Raie à 3f0
Figure 49- MLI avec échantillonnage du signal modulant à deux fois la fréquence de la
porteuse: influence du rapport fréquentiel f0/fdec sur le spectre de la tension de sortie.
Là encore, nous observons la raie utile de fréquence f0, ainsi que la troisième famille
centrée autour de 3*fdec. Contrairement au cas de la Figure 48, la raie à 2*f0 a disparu, et est
remplacée par une raie à 3*f0 , d’amplitude beaucoup plus faible. La raie de fréquence
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023 ffdec ×-×  interfère avec la raie utile (f0), lorsque decff =0 . Le fait d'échantillonner à la
fréquence 2*fdec plutôt qu'à fdec  permet de retarder l'interférence entre la troisième famille
d'harmoniques et la raie à f0.
2.4.5.3 - Conséquences sur le taux de distorsion harmonique
Les Figure 50 et Figure 51 présentent le tracé du taux de distorsion harmonique de la
tension de sortie Vs(t), en fonction de la fréquence du signal modulant (f0). Comme dans le cas
de la Figure 35, les courbes ont été tracées avec 5 valeurs différentes de profondeur de
modulation (M=0.1, 0.3, 0.5, 0.7, 0.9). Sur une certaine plage de fréquences du signal
modulant, TDH(Vs) est indépendant de f0. Cette plage de fréquences s'étend de 0 à 0.2*fdec
dans le cas d'un échantillonnage à fdec, et va jusqu'à 0.4*fdec lorsque l'échantillonnage se fait à
2*fdec. Ces deux figures montrent clairement l’intérêt d’échantillonner à 2*fdec plutôt qu’à fdec.
Pour les faibles valeurs de f0, les deux stratégies donnent le même taux de distorsion
harmonique sur Vs. En revanche, l’échantillonnage à 2*fdec permet de garder constant ce
dernier sur une plus grande plage de fréquences.
Les deux figures font apparaître également la fréquence limite théorique du signal
modulant, fixée par le théorème de Shannon, au delà de laquelle nous ne pouvons espérer une
reconstitution correcte du signal échantillonné. Avec un échantillonnage à fdec, cette fréquence
limite théorique vaut fdec/2 (Figure 50).  Dans le cas de l’échantillonnage à 2*fdec, cette
fréquence est portée à fdec (Figure 51). Sur les deux figures, au delà de cette fréquence limite,
le taux de distorsion harmonique de la tension Vs croît sensiblement, d’une part parce que
l’amplitude de la raie à f0 décroît, d’autre part parce que les raies harmoniques de Vs
deviennent de plus en plus nombreuses et d’amplitude de plus en plus élevée.
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Figure 50- Onduleur 4 niveaux commandé en MLI avec échantillonnage de la modulante à la
fréquence de la porteuse: Tracé du taux de distorsion harmonique de Vs(t).
Echelle réduite de fréquence f0/fdec
(sans unité)

























Figure 51- Onduleur 4 niveaux commandé en MLI avec échantillonnage de la modulante à
deux fois la fréquence de la porteuse: Tracé du taux de distorsion harmonique de Vs(t).
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2.4.6 - Fréquence de commutation des interrupteurs de puissance
Dans le cas de la MLI avec échantillonnage, les ordres de commande des composants
de puissance sont obtenus par comparaison entre chaque porteuse triangulaire et le signal
modulant échantillonné-bloqué. Puisque la prise d’échantillons de la modulante est
synchronisée avec la porteuse, chaque pente croissante ou décroissante de cette dernière
correspond à un seul palier de signal échantillonné (voir Figure 39.a et Figure 39.b). La
porteuse intercepte le signal échantillonné-bloqué une fois par demi-période, ce qui entraîne
une seule commutation de l’interrupteur de puissance concerné. Ainsi, la fréquence de
commutation des composants de puissance est imposée et rigoureusement égale à la fréquence
des porteuses triangulaires.
2.4.7 - Bilan sur la MLI avec échantillonnage
Nous avons vu au paragraphe 2.4.1 - que la MLI avec échantillonnage régulier de la
modulante se prête fort bien à une réalisation numérique, à l’aide d’une EPROM ou d’un
FPGA. Ceci constitue un avantage indéniable, car le recours à une gestion numérique des
porteuses triangulaires permet un gain de précision et surtout rend la commande
reconfigurable. De plus, la MLI avec échantillonnage assure une fréquence de commutation
constante pour les composants de puissance.
Malheureusement , plusieurs points pénalisent les performances dynamiques de la
MLI échantillonnée :
· D’une part, cette stratégie de MLI présente un temps de latence non nul lors de la
réponse à un échelon du signal modulant. Ce temps de latence correspond à un
retard pur introduit par le modulateur, et il peut s’avérer particulièrement gênant
lorsque ce dernier est inséré dans la chaîne directe d’un système asservi (cas de la
commande par mode de glissement, entre autres).
· D’autre part, l’essai avec un signal modulant sinusoïdal montre que la MLI
échantillonnée introduit une décroissance du gain et  une augmentation du
déphasage retard lorsque l’on augmente la fréquence du signal modulant.
· La MLI échantillonnée génère des harmoniques basse fréquence. Ce point est
surtout pénalisant dans le cas d’un échantillonnage à fdec, car la première raie
harmonique se situe alors à 2*f0, et est d’une amplitude non négligeable par
rapport à la raie utile. Le cas de l’échantillonnage à 2*fdec est moins grave. La
première raie harmonique se situe à 3*f0 au lieu de 2*f0, et son amplitude est
moindre.
· Enfin, l’interférence entre la raie utile à f0 et la troisième famille d’harmoniques ne
pénalise pas plus la MLI échantillonnée que la MLI naturelle. En effet, en MLI
naturelle et avec un onduleur 4 niveaux, cette interférence se produit lorsque
decff ×= 6.00 . En MLI avec échantillonnage à fdec, l’interférence se produit pour
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decff ×= 75.00 . Enfin, un échantillonnage à 2*fdec entraîne une interférence lorsque
decff =0 .
Les faibles performances dynamiques décrites dans ce paragraphe laissent présager
que la MLI avec échantillonnage régulier n’est pas une solution optimale pour assurer une
fréquence de commutation constante des interrupteurs de puissance. C’est pourquoi, nous
allons introduire et étudier une stratégie de MLI hybride, avec un fonctionnement proche de
celui de la MLI naturelle, et dotée d’un dispositif de protection contre les surcommutations.
2.5 - MLI avec dispositif contre les surcommutations :
2.5.1 - Présentation du modulateur
La MLI avec dispositif O.S.P. (Over Switching Protection) résulte d’un compromis
entre les bonnes performances dynamiques et fréquentielles de la MLI naturelle et la nécessité
de protéger les interrupteurs de puissance contre les surcommutations. Pour permettre de
bonnes performances dynamiques, il ne faut pas échantillonner le signal modulant. La
stratégie OSP compare donc directement celui-ci avec la porteuse triangulaire, comme dans le
cas de la MLI naturelle. D’autre part, la fréquence de commutation constante des interrupteurs
est obtenue en autorisant une seule commutation par demi période de porteuse.




Signal modulant et porteuse triangulaire
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Figure 52-Principe de la stratégie OSP.
Chapitre 2 Caractérisation des performances dynamiques d’un onduleur multicellulaire
- 77 -
La Figure 52 illustre le fonctionnement du dispositif OSP. Chaque demi période de
porteuse triangulaire correspond à une phase croissante ou décroissante de cette dernière. Sur
chaque demi période, le modulateur OSP prend en compte uniquement la première
intersection rencontrée entre la porteuse et le signal modulant. Au delà de cette première
intersection, l’état du signal de commande des commutations reste gelé jusqu’à la demi
période suivante. Celle-ci survient lors de la rupture de pente de la porteuse. Le signal de
commande des commutations est alors ‘dégelé’, et peut changer d’état lors de la prochaine
intersection entre la porteuse et la modulante. Selon cette stratégie, les phases décroissantes
de la porteuse triangulaire peuvent engendrer uniquement un front montant sur le signal F H.
Ceci entraînera l’amorçage de l’un des deux interrupteurs de la cellule de commutation, et le
blocage de l’interrupteur antagoniste. Inversement, les phases croissantes de la porteuse
engendrent uniquement des fronts descendants sur le signal F H. En haute fréquence (f0>fdec),
la stratégie OSP garantit que chaque interrupteur subit au maximum un amorçage et un
blocage durant une période de porteuse. En basse fréquence (f0<fdec), le signal modulant
intercepte la porteuse triangulaire une seule fois par demi période. La stratégie OSP se
comporte alors rigoureusement comme la MLI naturelle, en donnant les mêmes instants de
commutation des interrupteurs. Pour un fonctionnement correct de la stratégie OSP, le signal
modulant ne doit pas sortir des limites fixées par la porteuse triangulaire. Les cas de
surmodulation sont donc à proscrire.



























Figure 53-Architecture de la MLI avec dispositif OSP.
La Figure 53 présente une architecture possible pour la réalisation expérimentale de la
stratégie OSP. Comme dans le cas de la MLI naturelle, il faut une comparaison directe entre
le signal modulant et la porteuse triangulaire. Le système de protection contre les
surcommutations nécessite un drapeau. Celui-ci est remis à UN au début de chaque demi
période de porteuse, grâce à une bascule RS. La première intersection entre le signal modulant
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et la porteuse fait passer la valeur du drapeau à ZÉRO. La variable drapeau commande ensuite
un verrou DG. Tant que le drapeau est à UN, la sortie Q du verrou suit les évolutions de
l’entrée D. Par contre, dès que le drapeau passe à ZÉRO, l’état de la sortie Q reste figé (voir












Q1(t-e) et Q2(t-e) : états de  Q1 et Q2 avant le basculement de
D ou de G. Ces état sont obligatoirement complémentaires.
Figure 54- Constitution du verrou DG et table de vérité.
La Figure 55 a été tracée par simulation du dispositif OSP représenté en Figure 53.
Cette figure montre les courbes représentatives du signal modulant, de la porteuse
triangulaire, de la variable drapeau, et de l’ordre de commande de la cellule de commutation.
Nous pouvons effectivement vérifier que pour chaque demi période de découpage, seule la
première intersection entre le signal modulant et la porteuse entraîne un changement d’état de
l’ordre de commande.
Nous pouvons envisager une réalisation purement analogique de la stratégie OSP, avec
le comparateur, la bascule RS et le verrou DG réalisés avec des composants discrets. Le
principal problème concerne alors la détection de chaque demi période de porteuse, et des
fronts du signal issu du comparateur. Une autre solution serait le recours à un FPGA (solution
numérique). La porteuse triangulaire serait générée en interne, grâce a un compteur-
décompteur. La détection du début de chaque demi période de porteuse ne pose alors plus de
problème. Le signal modulant doit être numérisé par un convertisseur analogique-numérique
ultra rapide, afin d’éviter de retomber dans les inconvénients de la MLI échantillonnée. La
comparaison entre le signal modulant numérisé et la rampe numérique de porteuse
triangulaire est effectuée dans le FPGA, ainsi que la détection des fronts, la bascule RS et le
verrou DG.












Echelle réduite de temps: t/Tdec
MLI avec dispositif contre les surcommutations
Figure 55- MLI avec dispositif contre les surcommutations: réponse à un signal modulant de
fréquence variable.
2.5.3 - Réponse à un échelon de signal modulant
La Figure 56 présente la réponse d’un onduleur 4 niveaux commandé par la stratégie
OSP, et soumis à un échelon de signal modulant. A cause de cet échelon montant, le signal
modulant coupe trois fois la deuxième porteuse triangulaire sur une demi période de
découpage. Or, le dispositif anti-surcommutation ne prend en compte que la première de ces
trois intersections. Il en résulte que les deux autres intersections sont ignorées par le
modulateur, et que la tension de sortie « rate » une partie d’un motif de découpage (un front
montant et un front descendant de la tension de sortie), d’une durée inférieure ou égale à
Tdec/3. Ceci entraîne un temps de latence non nul, lors d’un échelon de modulante.
Comme dans le cas des autres stratégies de MLI précédemment étudiées, le temps de
latence dépend de l’instant auquel se produit l’échelon de signal modulant. L’étude de
quelques cas de figure, avec différents « calages » du front montant de l’échelon par rapport
aux porteuses triangulaires montre que le temps de latence est inférieur ou égal à Tdec/3. Nous
pouvons comparer les temps de latence dans le cas de la MLI avec échantillonnage à 2*fdec, et












t £ . Ainsi, les performances dynamiques obtenues en réponse à un échelon
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avec la stratégie OSP sont moins bonnes que celles de la MLI naturelle, mais meilleures que
celles obtenues avec la MLI échantillonnée.










 de la cellule 3
Gel de l’état









Figure 56- Onduleur 3 cellules commandé en MLI avec dispositif OSP: réponse à un échelon
de signal modulant.
2.5.4 - Courbes de réponse fréquentielle
Nous avons appliqué l’étude fréquentielle au cas d’un onduleur 4 niveaux commandé
en MLI avec dispositif OSP. La figure 32 présente les courbes de réponse fréquentielle
obtenues par simulation à l’aide du logiciel SABER. Sur cette figure, nous remarquons tout
d’abord que la courbe de gain est plate, pour une plage de fréquences de modulante allant de 0
à 0.9*fdec. La seule irrégularité observée se situe à decff ×= 6.00 , probablement due à
l’interférence entre la raie utile à f0 et la troisième famille d’harmoniques. Nous retrouvons là
un comportement identique à celui de la MLI naturelle. Ceci était tout à fait prévisible,
puisqu’en basse fréquence ( decff <0 ), la MLI naturelle et la stratégie OSP donnent
exactement les mêmes instants de commutation.

































































































Figure 57- Réponse fréquentielle d’un onduleur MLI 4 niveaux fonctionnant avec la stratégie
OSP.
Pour de hautes fréquences de signal modulant ( decff >0 ), la MLI avec dispositif OSP
introduit une atténuation du gain qui dépend de la profondeur de modulation. Plus cette
dernière est importante (M=0.9), plus l’atténuation est marquée. Il s’agit probablement du
phénomène de perte de niveaux de la tension Vs, déjà mis en évidence dans le cas de la MLI
avec échantillonnage régulier à 2fdec. Ainsi, pour les hautes fréquences de signal modulant, le
comportement de la stratégie OSP se rapproche plutôt de celui de la MLI avec
échantillonnage à 2fdec.
Les courbes de déphasage confirment les bonnes performances fréquentielles de la
stratégie OSP : sur la gamme de fréquences [0 ;0.9fdec], le déphasage introduit reste minime,
exactement comme en MLI naturelle. Pour les fréquences de modulante supérieures à fdec, la
stratégie OSP introduit un déphasage fonction de la profondeur de modulation. Cependant,
même dans le pire cas (M=0.9), ce déphasage est environ 4 fois moindre que celui obtenu en
MLI avec échantillonnage, à fréquence de modulante identique.
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2.5.5 - Contenu spectral de la tension de sortie
Nous avons vu que la MLI avec dispositif contre les  surcommutations se comporte
exactement comme la MLI naturelle, tant que la fréquence du signal modulant est inférieure à
celle des porteuses triangulaires : les instants de commutation sont les mêmes, puisque la
modulante est directement comparée à la porteuse dans les deux cas. De ce fait, la forme
d’onde de la tension de sortie est aussi la même, ainsi que son spectre harmonique. Pour cette
raison, nous n’avons pas tracé les spectres de Vs dans le cas de la MLI avec dispositif OSP, et
nous réutilisons ceux obtenus en MLI naturelle, au paragraphe 2.4.3.2. La Figure 58 rappelle
ces spectres obtenus avec un onduleur 4 niveaux lorsque l’on fait varier la fréquence du signal
modulant sinusoïdal (notée f0).































Figure 58- MLI naturelle: spectres d’amplitude de la tension de sortie obtenus à profondeur
de modulation constante (M= 0.9), en faisant varier la fréquence du signal modulant.
Lorsque decff ×= 6.00 , nous retrouvons avec la stratégie OSP l’interférence que nous
avions déjà observée dans le cas de la MLI naturelle. Cette intérférence se produit entre la raie
principale de fréquence f0 et la raie harmonique de fréquence 043 ffdec ×-× , et elle est
responsable de l’irrégularité observée sur les courbes de gain et de déphasage de la Figure 57.
2.5.6 - Conséquences sur le taux de distorsion harmonique
La Figure 59 présente l’évolution du taux de distorsion harmonique de la tension de
sortie lorsque la fréquence f0 du signal modulant augmente. Cette figure est à comparer avec
celle du paragraphe 2.3.4.4. du chapitre 2, tracée dans les mêmes conditions, mais dans le cas
de la MLI naturelle.
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Figure 59- Onduleur 4 niveaux commandé en MLI avec dispositif contre les surcommutations
(OSP). Evolution du TDH en fonction de la fréquence du signal modulant.
Comme nous pouvions nous y attendre, les deux graphes, celui de la Figure 35 et celui
de la Figure 59, sont strictement identiques pour f0 inférieure ou égale à decf×9.0 . Sur cette
gamme de fréquence, les deux graphes donnent des courbes plates, avec un taux de distorsion
harmonique quasi constant, sauf lorsque decff ×= 6.00 . Les valeurs relevées sur les TDH sont
les mêmes : de 0.4 lorsque M= 0.9, jusqu’à plus de 4 pour M= 0.1. L’irrégularité relevée sur
les courbes de TDH pour decff ×= 6.00  est aussi la même dans le cas de la MLI naturelle et
dans celui de la MLI OSP. Ceci confirme la similitude de comportement tant que
decff ×£ 9.00 .
En revanche, pour decff ×³ 9.00 , les comportements entre la MLI naturelle et la MLI
OSP diffèrent. Dans les deux cas, l’interférence entre la raie à f0 et la raie harmonique à
023 ffdec ×-×  génère une grosse irrégularité sur les courbes de TDH. Au delà de fdec, les
valeurs de TDH relevées avec la MLI OSP augmentent sensiblement, alors qu’elles restent
relativement stables dans le cas de la MLI naturelle.
2.5.7 - Bilan sur la MLI avec dispositif contre les surcommutations
La stratégie de MLI avec dispositif contre les surcommutations a été introduite comme
un compromis entre la MLI naturelle et la MLI avec échantillonnage régulier du signal
modulant : il s’agissait de conserver les bonnes performances dynamiques de la MLI
naturelle, tout en assurant une fréquence de découpage constante sur chaque interrupteur de
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puissance. Cette stratégie reprend le concept de la MLI naturelle, avec une comparaison
directe entre le signal modulant et chaque porteuse triangulaire. Elle prévient le phénomène
de surcommutation grâce à une gestion des changements d’état des ordres de commande : sur
chaque demi période de porteuse, seule la première intersection rencontrée entre la modulante
et la porteuse peut faire commuter les interrupteurs.
Les performances dynamiques cette stratégie de modulation se révèlent tout à fait
satisfaisantes. La réponse à un échelon de signal modulant est certes légèrement moins rapide
que celle obtenue en MLI naturelle. Cependant, en « régime sinusoïdal », les courbes de
réponse fréquentielle présentent un gain unitaire et un déphasage faible (inférieur ou égal à 10
degrés) sur une vaste gamme de fréquences. Ces bonnes propriétés fréquentielles peuvent être
très utiles lorsque le modulateur est intégré dans une boucle d’asservissement. En effet, les
modulateurs utilisés sont le plus souvent de type MLI échantillonnée, et ils introduisent un
retard pur dans la boucle de rétroaction. S’il est trop important, ce retard pur peut déstabiliser
le système asservi. Dans ce cas, il semble judicieux de remplacer les modulateurs
fonctionnant en MLI échantillonnée par leurs équivalents utilisant la stratégie OSP. Ce
changement de modulateurs permet ainsi de réduire les retards introduits dans la boucle, et
d’améliorer la qualité de l’asservissement.
2.6 - Bilan comparatif des différentes stratégies de MLI
Afin de synthétiser les résultats de cette étude, nous avons réalisé un test comparatif
des performances dynamiques obtenues pour un onduleur 4 niveaux commandé en boucle
ouverte avec chaque type de MLI. Cinq critères ont été retenus pour ce test :
· A partir des courbes de réponse fréquentielle, tracées avec un signal modulant
sinusoïdal, nous avons regardé jusqu’à quelle fréquence de ce signal le gain reste
compris entre 0.9 et 1.1, et le déphasage inférieur ou égal à 10 degrés.
· Nous avons fait débiter l’onduleur à travers un filtre passe bas L,C, et une charge
résistive montée en parallèle sur le condensateur. La fréquence de coupure du filtre
L,C a été choisie égale à fdec (fréquence de découpage par interrupteur). Nous
avons ensuite tracé les courbes représentant l’évolution du taux de distorsion
harmonique de la tension filtrée obtenue aux bornes du condensateur (notée Vc(t)).
Nous avons regardé pour quelle gamme de fréquences f0 le taux de distorsion
harmonique de la tension Vc reste inférieur ou égal à 10 pour cents.
· Pour juger la qualité du spectre de la tension de sortie, nous avons comparé les
fréquences des premières raies harmoniques rencontrées dans ce spectre.
· Nous avons regardé pour quelle fréquence de signal modulant les raies
harmoniques interfèrent avec la raie principale de fréquence f0.
· Enfin, le dernier critère porte sur le temps de latence observé lors d’un échelon de
signal modulant.
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Notation: Tdec : période des porteuses triangulaires
fdec= 1/Tdec : fréquence de commutation des interrupteurs
Figure 60- tableau comparatif des performances dynamiques obtenues avec les différentes
stratégies de MLI (cas d’un onduleur 3 cellules).
La Figure 60 présente les résultats obtenus selon les cinq critères enumérés ci-dessus.
Plusieurs points ressortent de ce tableau comparatif :
· La MLI naturelle permet d’obtenir les meilleurs résultats sur les critères de gain,
de déphasage, et de ‘qualité’ du spectre de la tension de sortie. Son seul
inconvénient (majeur) réside dans le fait que la fréquence de découpage des
interrupteurs n’est pas contrôlée.
· Les stratégies de MLI avec échantillonnage présentent des performances bien
différentes, selon que l’échantillonnage s’effectue à une ou deux fois la fréquence
de découpage. Sur tous les critères (sauf celui de la fréquence d’interférence) les
performances dynamiques sont nettement meilleures avec l’échantillonnage à
2*fdec. Néanmoins, même dans ce cas, le critère de déphasage s’avère très
pénalisant par rapport aux autres critères fréquentiels. Ainsi, la fréquence du signal
modulant ne doit pas dépasser 1/9 de la fréquence de découpage par interrupteur.
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· La MLI dotée du dispositif OSP affiche des performances dynamiques égales à
celles de la MLI naturelle du point de vue de tous les critères, sauf celui du temps
de latence.
Enfin, de manière plus générale, cette étude a montré les limitations fréquentielles
imposées par le découpage de la tension de sortie. Nous nous sommes plus particulièrement
intéréssés au cas d’un signal modulant sinusoïdal, dont on fait varier la fréquence (notée f0).
Au fur et à mesure que l’on augmente f0, les familles de raies harmoniques s’étalent, et
occupent de plus en plus « d’espace » dans l’horizon fréquentiel du spectre de Vs.
Simultanément, la raie principale de fréquence f0 se déplace vers les hautes fréquences, donc
se rapproche des raies harmoniques. Le filtrage de cette raie devient alors de moins en moins
bon. Le cas limite est celui de l’interférence, lorsque q’une raie harmonique vient se
superposer à la raie principale.
2.7 - Notion de bande passante dans le cas des convertisseurs statiques
La notion de bande passante a été initialement introduite pour caractériser les
performances dynamiques des systèmes linéaires utilisés notamment dans le domaine de
l’électronique. Considérons un système linéaire excité par une grandeur d’entrée sinusoïdale.
Puisque ce système est linéaire, la grandeur de sortie est également sinusoïdale, mais
éventuellement déphasée et atténuée (ou amplifiée) par rapport à la grandeur d’entrée. La
bande passante à –3 dB est alors définie par un critère portant sur l’atténuation de l’amplitude
de la grandeur de sortie.
Le cas d’un convertisseur statique fonctionnant en modulation de largeur d’impulsion
est beaucoup plus complexe à étudier, car il s’agit d’un système non linéaire : la grandeur
d’entrée est un signal modulant quelconque, et la grandeur de sortie une tension découpée à
fréquence fixe. Certes, nous pouvons choisir un signal modulant sinusoïdal, et isoler la raie
basse fréquence de la tension de sortie, afin de comparer son amplitude et sa phase avec celles
du signal modulant. Grâce à cette hypothèse du « premier harmonique », nous nous ramenons
à l’étude d’un système (fictif) linéaire. Nous pourrions alors définir la bande passante par
rapport au critère d’atténuation du gain, mais cette définition serait elle vraiment pertinente ?
L’hypothèse du premier harmonique se trouve rapidement mise en défaut lorsque l’on
augmente la fréquence du signal modulant. En effet, les raies harmoniques de plus basse
fréquence se rapprochent de plus en plus de la raie fondamentale. Même un filtre L,C passe
bas d’ordre 2 n’arrive plus alors à bien séparer cette dernière des raies harmoniques
indésirables, et la tension filtrée vue par la charge n’est plus du tout sinusoïdale.
Pour tenir compte du caractère non linéaire du sytème modulateur/onduleur/
filtre/charge, nous avons introduit d’autres critères fréquentiels : un critère sur le taux de
distorsion harmonique, et un autre sur la fréquence d’intérférence. Dans certains cas, ces deux
critères peuvent même s’avérer plus restrictifs que ceux portant sur l’atténuation du gain et
l’augmentation du déphasage. Enfin, pour compléter l’étude des performances dynamiques,
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nous avons aussi introduit le critère du temps de latence en réponse à un échelon du signal
modulant. Pris séparément, chacun de ces critères ne donne qu’un point de vue partiel et
restrictif des performances dynamiques du système. C’est pourquoi, définir la bande passante
du convertisseur par rapport à un seul critère serait une erreur. Celle-ci pourrait donc être
définie en associant les différents critères. Mais quelle importance relative doit on donner à
chacun d’entre eux ? Faut-il privilégier plutôt les critères de gain et de déphasage (en
choisissant des conditions sévères sur le gain et la phase), ou plutôt les critères de distorsion
harmonique ? La réponse à ces questions dépend de l’application pour laquelle on utilise le
convertisseur. Ainsi, établir une définition « unique » de la bande passante, indépendamment




Commande en mode courant de l’onduleur multicellulaire
3.1 - Introduction
Ce chapitre présente une commande en mode courant de l’onduleur multicellulaire.
Cette commande permet d’asservir le courant débité par l’onduleur dans une inductance de
filtrage, tout en garantissant une fréquence apparente de découpage constante sur la tension de
sortie.
L’ensemble du système de commande devra satisfaire trois objectifs qui peuvent se
révéler contradictoires :
· Assurer l’asservissement du courant dans l’inductance de sortie à une référence.
· Assurer une fréquence de découpage constante pour chaque interrupteur de
puissance qui compose l’onduleur multicellulaire.
· Assurer un rééquilibrage rapide des tensions aux bornes des condensateurs
flottants.
3.2 - Commande en mode courant : du hacheur 2 niveaux à l’onduleur
multicellulaire
Nous proposons dans ce chapitre une stratégie de commande du courant de sortie
l’onduleur multicellulaire, avec une fréquence de découpage constante imposée par une
horloge. Pour élaborer cette stratégie, nous nous sommes inspirés de la commande du courant
crête d’un hacheur 2 niveaux. Nous avons apporté les modifications nécessaires pour
généraliser cette méthode au cas d’un convertisseur multiniveaux. Ce paragraphe présente les
différentes étapes permettant d’obtenir la commande du convertisseur multiniveaux à partir de
celle du hacheur 2 niveaux
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3.2.1 - Commande du courant crête : cas d’un hacheur 2 niveaux
3.2.1.1 - Principe de fonctionnement
Ce type de commande est couramment employé dans les alimentations à découpage.
Son principal avantage est d’assurer une fréquence de commutation fixe des interrupteurs de
puissance. Par contre, cette commande introduit une erreur statique. La Figure 61 en rappelle























Figure 61- Commande du courant crête d’un hacheur 2 niveaux: schéma de principe.
La fréquence de découpage est fixée par le signal d’horloge. Chaque front montant de
ce dernier provoque l’amorçage du transistor T, par l’intermédiaire d’une bascule RS. La
tension VL aux bornes de l’inductance devient alors positive, ce qui entraîne une augmentation
de iL. Lorsque iL atteind sa référence notée iLref , le signal de sortie du comparateur (Reset)
passe à 1, ce qui remet à 0 le signal de commande du transistor T. Une fois T bloqué, Vs
redevient nulle, et iL décroît jusqu’au prochain front montant du signal d’horloge.
Nous possédons à priori deux degrés de liberté sur la tension Vs : nous pouvons choisir
les instants d’amorçage du transistor, ainsi que ses instants de blocage. Le premier de ces
deux degrés de liberté est utilisé pour fixer la fréquence de commutation des deux
interrupteurs (le transistor et la diode). Le deuxième permet de contrôler la valeur crête de
l’intensité du courant iL.
3.2.1.2 - Introduction d’une rampe de compensation
La Figure 62 montre les formes d’onde obtenues par simulation du montage représenté
en Figure 61. Nous avons soumis le hacheur à un échelon du courant de référence. Cette
figure met en évidence le phénomène de cycle double qui apparaît dès que la valeur du
rapport cyclique de Vs(t) dépasse ½. Ce phénomène se caractérise par une alternance, une
période d’horloge sur deux, entre un rapport cyclique élevé et un rapport cyclique faible.
Nous observons sur la Figure 62 que le déséquilibre entre deux rapports cycliques consécutifs
Chapitre 3 Commande en mode courant de l’onduleur multicellulaire
- 91 -
s’accroît de plus en plus, ainsi que l’ondulation du courant dans l’inductance. Après une phase
transitoire, le fonctionnement finit par se stabiliser sur une série de motifs de période égale à









Figure 62- Commande du courant crête d’un hacheur deux niveaux: phénomène de cycle
limite double.
 A cause du phénomène de cycle double, la période du motif élémentaire de la tension
et du courant de sortie passe à deux fois la période d’horloge, au lieu d’une. Ceci se répercute
sur le spectre du courant de sortie, avec l’apparition d’une raie harmonique à la moitié de la
fréquence de découpage initialement prévue.
L’introduction d’une rampe de compensation sur le courant de consigne iLref  permet de
supprimer l’apparition de ce phénomène. Si la pente de cette rampe est suffisante, le
phénomène de cycle double ne peut plus se produire, quelle que soit la valeur du rapport
cyclique de Vs . Un raisonnement par récurrence, présenté dans le paragraphe 3.4.5 - permet
de calculer la pente minimale nécessaire pour garantir un fonctionnement correct du système,
sans cycle limite double. La Figure 63 reprend la même phase de fonctionnement que la
Figure 62, mais avec cette fois l’utilisation d’une rampe de compensation rajoutée au signal
de consigne iLref. L’introduction de la rampe de compensation permet effectivement de
supprimer le phénomène de cycle double.














Figure 63- Commande du courant crête d’un hacheur deux niveaux: suppression de
l’instabilité par addition d’une rampe de compensation.
3.2.2 - Passage au multiniveaux : nécessité de la double rampe
De nombreux tâtonnements ont été nécessaires pour transposer la stratégie de contrôle
du courant crête  au cas du convertisseur multiniveaux (hacheur ou onduleur). Malgré tout, les
nombreuses simulations effectuées grâce au logiciel SABER ont montré que les phénomènes
de cycles doubles rencontrés avec un hacheur 2 niveaux subsistent dans le cas du
multiniveaux. Ainsi, l'idée de conserver la rampe de compensation sur le courant de référence
s’est imposée assez rapidement. Par ailleurs, deux questions fondamentales ont été soulevées :
· Il s’agissait tout d’abord de redéfinir l’algorithme utilisé pour commander le
niveau de tension souhaité en sortie du convertisseur. Dans le cas du multiniveaux,
l’augmentation d’une unité du niveau de la tension de sortie au moment du coup
d’horloge n’est plus automatique. Tout dépend du signe de l’erreur entre le courant
iL  et sa référence iLref. Le nouvel algorithme de contrôle du niveau de tension
généralisé au multiniveaux sera présenté au paragraphe 3.4.2 - .
· D’autre part, lors du contrôle du courant crête en sortie d’un onduleur
multiniveaux, pourquoi choisir de contrôler la valeur maximale du courant plutôt
que sa valeur minimale ? La Figure 64 montre qu’il est possible de contrôler le
courant de sortie d’un onduleur multiniveaux en utilisant une seule rampe de
compensation (contrôle de la valeur crête maximale). Cependant, la forme d’onde
ainsi obtenue sur le courant de sortie n’est pas harmonieuse. De petites
irrégularités (des pics) de courant apparaîssent lors des changements de ‘paquets’
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de la tension de sortie. Intuitivement, nous sentons qu’une commande symétrique
et ‘harmonieuse’ du courant de sortie d’un onduleur nécessiterait de contrôler sa
valeur crête maximale lors des demi alternances positives, et sa valeur crête
minimale lors des demi alternances négatives.
pics de courant
Figure 64- Contrôle en mode courant d’un onduleur multiniveaux: dissymétrie de
fonctionnement engendrée par un algorithme utilisant uniquement une simple rampe de
compensation.
Les deux points évoqués ci-dessus nous ont amenés à introduire une deuxième rampe
de compensation symétrique de la première, comme indiqué sur la Figure 65. Ainsi, nous
n’avons plus une, mais deux références de courant entrelacées : iLref_inf et iLref_sup . De cette
manière, nous abolissons le choix arbitraire de contrôler la valeur crête maximale du courant,
plutôt que sa valeur crête minimale. Au cours du fonctionnement du convertisseur
multiniveaux,  le courant iL s’appuiera tantôt sur iLref_sup, tantôt sur iLref_inf, et nous observerons
des transitions entre ces différentes phases.













Figure 65- Introduction d’une deuxième rampe de compensation, inversée par rapport à la
première.
Les deux butées iLref_inf et iLref_sup sont générées à partir du courant de référence (noté
iLref(t)), en lui ajoutant l’une ou l’autre des deux rampes de compensation en parfait
synchronisme avec l’horloge, et d’amplitude constante.
Soit a l’amplitude des rampes de compensation. Celles ci se présentent comme deux
dents de scie de période Th, et comprises entre –a/2 et a/2. Leur amplitude sera dimensionnée
par un impératif de stabilité.
3.3 - Organisation générale de la commande en mode courant
La commande de l’onduleur est décomposée en deux blocs, aux fonctions bien
distinctes, comme indiqué sur la Figure 66. Un premier bloc détermine le niveau de tension
qui sera nécessaire en sortie de l’onduleur pour que le courant suive sa référence . Un
deuxième bloc est disposé en aval du premier. Il génère les ordres de commande des
interrupteurs pour chaque cellule de commutation, de manière à ce que la tension de sortie
suive exactement le niveau de tension demandé par le bloc numéro 1.
































Figure 66 -  Architecture de la commande en mode courant.
3.4 - Bloc de détermination du niveau de tension
3.4.1 - Principe physique
La maîtrise de la tension de sortie de l’onduleur permet le pilotage du courant
dans l’inductance. En effet, la relation entre Vs, iL et Vch impose une causalité de type intégral.






ti chsL )( (3.1)
La nature de la charge n’est pas choisie à priori. La commande envisagée
s’accommode aussi bien d’une charge résistive que d’une charge capacitive. Le seul impératif
nécessaire au bon fonctionnement de la commande est que Vch varie peu sur la durée d’une
période de découpage. En supposant cette condition réalisée, l’intensité iL du courant dans
l’inductance de sortie varie alors de manière quasi linéaire par morceaux.
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3.4.2 - Algorithme de commande en mode courant
Cet algorithme se situe dans le bloc numéro 1 (bloc de détermination du niveau de
tension). Il nécessite une horloge, ainsi que les deux grandeurs de référence iLref_inf(t) et
iLref_sup(t). Ces deux grandeurs de référence sont générées à partir de iLref(t), en lui ajoutant les
deux rampes de compensation en parfait synchronisme avec l’horloge, et d’amplitude
constante. Les signaux d’entrée sont le signal d’horloge (CLK), iLref_inf , iLref_sup et le courant
mesuré iL. Les grandeurs de sortie sont test_intersection et niveau. Le niveau de tension est
repéré par un nombre entier, compris entre 0 et p, dans le cas d’un onduleur possédant p
cellules de commutation. Dans ce chapitre, nous nous intéressons au cas d’un onduleur
tricellulaire en demi pont. En notant E la tension d’alimentation, nous définissons la variable

















L’algorithme de commande en mode courant modifie niveau à chaque front montant
du signal d’horloge et dans certains cas, il modifie cette variable lorsque iL intercepte iLref_inf
ou iLref_sup. Les paragraphes suivants détaillent le fonctionnement de l’algorithme de
commande en mode courant.
3.4.2.1 - Evénements aux fronts montants du signal d’horloge
Lors de chaque front montant du signal d’horloge, l’algorithme compare iL à iLref_inf et
iLref_sup. En fonction du résultat de cette comparaison, le nombre niveau sera incrémenté ou
décrémenté d’une unité. Evidemment, une augmentation de niveau n’est possible que si
niveau n’est pas déjà à sa valeur maximale. Notons niveau_maxi la valeur maximale de
niveau. Dans le cas de l’onduleur 3 cellules, il y a quatre niveaux possibles {0,1,2,3}, et
niveau_maxi=3.  De même, une diminution de niveau n’est possible que si niveau>=1. Trois
cas peuvent se produire :
· Si iL< iLref_inf, et si niveau<=niveau_maxi-1, l’algorithme augmente le niveau de
sortie d’une unité (cas 1).
· Si iL> iLref_sup, et si niveau>=1, l’algorithme diminue le niveau de sortie d’une
unité (cas 2).
· Si sup_inf_ LrefLLref iii ££ , l’algorithme regarde la nature de la précédente variation
de niveau.
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· Si la précédente variation de niveau était descendante, et si
niveau<= niveau_maxi-1, alors l’algorithme augmente niveau d’une
unité (cas 3a).
· Si la précédente variation de niveau était montante, et si niveau>=1,
alors l’algorithme diminue niveau d’une unité (cas 3b).




iL(t)  cas 1





iL(t)  cas 3a
iL(t)  cas 3b
iLref_inf
iLref_sup
Figure 67 – Choix de la trajectoire du courant au moment du coup d’horloge.
3.4.2.2 - Intersection entre iL et une butée (iLref_inf ou iLref_sup)
L’algorithme détecte les intersections entre iL et iLref_inf, et entre iL et iLref_sup.
Cependant, toute intersection n’entraîne pas automatiquement une variation de niveau.
D’autres conditions sont nécessaires. L’une de ces conditions porte en particulier sur la valeur
de la variable test_intersection, destinée à éviter de multiples commutations par période
d’horloge. Test_intersection est un signal logique qui est remis à 0 à chaque front montant de
l’horloge. Test_intersection prend la valeur 1 chaque fois que le croisement entre iL et une
référence (iLref_inf ou iLref_sup) entraîne un changement de niveau.
Etudions maintenant les cas d’intersection.
· Lorsque iL croise iLref_inf  (à un instant t).
Si ce croisement a lieu  ‘en descendant’  ( )()( inf_ ee ->- titi LrefL ),
et si à l’instant t test_intersection vaut 0,
et si niveau<=niveau_maxi-1,
Alors l’algorithme augmente niveau d’une unité
Et test_intersection prend la valeur 1 (cas 4).
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· Lorsque iL croise iLref_sup  (à un instant t).
Si ce croisement a lieu  ‘en montant’  ( )()( sup_ ee -<- titi LrefL ),
et si à l’instant t test_intersection vaut 0,
et si niveau>=1,
Alors l’algorithme diminue niveau d’une unité
Et test_intersection prend la valeur 1 (cas 5).
Le drapeau test_intersection évite donc d’avoir plusieurs variations de niveau sur une
même période d’horloge, consécutivement à plusieurs intersections. La Figure 68 montre les
















b) croisement avec iLref_sup (cas 5)
Figure 68 – Changement de niveau de la tension de sortie suite à un croisement avec l’une
des deux références (iLref_inf ou iLref_sup).
Les Figure 69 a, b et c résument l’algorithme de commande en mode courant sous une
forme graphique. Remarquons que les variables niveau et test_intersection ont besoin d’être
initialisées, lors de la mise en fonctionnement de la commande.
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Evénement:
















Pas d’action sur niveau
test_intersection=0
Si iL<iLref_inf Si iL>iLref_sup
Si iLref_inf<iL<iLref_sup




Si niveau £ niveau_maxi-1 Si niveau ³ 1












Pas d ’action sur niveau






















Pas d ’action sur niveau





Si test_intersection = 0 Si test_intersection = 1
Si niveau ³1 Si niveau = 0
c) Intersection entre iL et iLref_sup
Figure 69 – Algorithme de commande en mode courant.
3.4.3 - Fonctionnement sur deux niveaux
Les Figure 70 et Figure 71 montrent les deux cas où iL bute sur iLref_inf et iLref_sup.
Dans la phase de fonctionnement décrite en Figure 70, au moment de chaque coup
d’horloge, iL est compris entre iLref_inf  et iLref_sup. D’autre part, la variation de niveau engendrée
par la précédente intersection entre iL et iLref_inf  était montante. Donc, au moment du coup
d’horloge, l’algorithme diminue niveau d’une unité.
Dans la phase de fonctionnement décrite en Figure 71, c’est le contraire. Au moment
de chaque coup d’horloge, iL est compris entre iLref_inf  et iLref_sup. Par contre, la précédente
Chapitre 3 Commande en mode courant de l’onduleur multicellulaire
- 100 -
variation de niveau due à l’intersection entre iL et iLref_sup était descendante. Par conséquent, au
moment du coup d’horloge, il se produit un front montant sur niveau.
Au cours du fonctionnement de la commande en mode courant , nous observons une
















Figure 71- iL s’appuie sur iLref_sup.
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3.4.4 - Gestion des transitions de niveau
Pour une valeur donnée de la tension Vch(t), Vs(t) prend alternativement les deux
























ch -££- , Vs(t) prend les valeurs –E/2 et -E/6.
La transition de niveau se produit lorsque Vch(t) franchit un niveau intermédiaire de la
tension de sortie (Dans notre cas, les niveaux intermédiaires sont –E/6 et E/6). La Figure 72 et
la Figure 73 montrent deux exemples de transitions ascendantes. Expliquons le mécanisme de
la transition dans les deux cas de figure.
Dans le cas de la Figure 72, avant la transition, nous observons un front descendant de
Vs(t) à chaque coup d’horloge. Il en résulte une décroissance du courant iL au début de chaque
période d’horloge. Peu après, iL intercepte iLref_inf  , ce qui provoque un front montant sur Vs(t).
Nous observons également que plus Vch(t) se rapproche de la valeur E/6, plus la pente de iL est
faible lors des phases croissantes. A partir d’un certain moment, la pente de iL n’est plus
suffisante pour que iL atteigne la fourchette [ ]sup_inf;_ iLrefiLref  au coup d’horloge
suivant. Lors de ce coup d’horloge, iL < iLref_inf , ce qui entraîne automatiquement un front
montant sur la tension Vs(t). Nous obtenons de cette manière deux fronts montants successifs
sur Vs(t), et cela assure la transition de niveau. Au delà de la transition, il se produit un front
montant sur Vs(t) à chaque coup d’horloge, par conséquent iL s’appuie sur iLref_sup. La
transition montrée en Figure 72 a inversé la nature du front qui se produit lors de chaque coup
d’horloge.
Dans le cas de la Figure 73, avant la transition, iL < iLref_inf  aux coups d’horloge. Ceci
entraîne un front montant de Vs(t). Le courant iL croît jusqu’à intercepter iLref_sup, ce qui
entraîne un front descendant de Vs(t). De la même manière que dans le cas de la Figure 72,
plus Vch(t) se rapproche de E/6, plus la pente de iL est faible lors des phases croissantes. A
partir d’un certain moment, la pente de iL devient trop faible pour que iL puisse intercepter
iLref_sup avant le coup d’horloge suivant. Au coup d’horloge suivant, iL se retrouve en dessous
de iLref_inf . Instantanément, il se produit un front montant sur la tension Vs(t). Une fois la
transition passée, nous observons un front montant de Vs lors de chaque coup d’horloge : cette
transition a conservé la nature du front.
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iL s’appuie sur iLref_inf
Figure 72 - Transition ascendante avec inversion de la nature du front.









iL s’appuie sur iLref_sup
 Figure 73 - Transition ascendante sans inversion de la nature du front.










iL s’appuie sur iLref_infiL s’appuie sur iLref_sup









iL s ’appuie sur iLref_infiL s ’appuie sur iLref_inf
Figure 75 - Transition descendante sans inversion de la nature du front.
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Les transitions décrites en Figure 72 et en Figure 73 se ressemblent à première vue,
pourtant, elles obéissent à des mécanismes différents. Dans le premier cas, la transition
s’opère lorsque iL n’arrive plus à atteindre la fourchette [ ]sup_inf;_ iLrefiLref  au coup
d’horloge. Dans le second cas, la transition se produit à partir du moment où iL n’arrive plus à
intercepter iLref_sup avant le coup d’horloge. Dans les deux cas, la transition de niveau se
déclenche de manière naturelle, lorsque Vch(t) est suffisamment proche d’un niveau
intermédiaire de la tension de sortie.
Dans les Figure 72 et Figure 73, nous nous sommes intéressés à des transitions
‘ascendantes’, obtenues lorsque Vch(t) franchit le niveau intermédiaire (E/6 ou –E/6) en
augmentant. Les transitions descendantes sont également possibles, et elles obéissent aux
mêmes mécanismes que les transitions ascendantes. Nous en avons une illustration sur les
Figure 74 et Figure 75.
Ainsi, il n’existe que quatre types de transitions.
· Ascendante, avec inversion de la nature du front
· Ascendante, sans inversion de la nature du front
· Descendante, avec inversion de la nature du front
· Descendante, sans inversion de la nature du front.
L’algorithme de commande en mode courant est capable de gérer ces quatre types de
transitions. La Figure 76 montre l’alternance des transitions, avec et sans inversion de la
nature du front, dans le cas où le courant de référence iLref est sinusoïdal, d’amplitude égale à
80% de l’amplitude maximale. Sur cette figure, les petites flèches verticales indiquent pour
chaque zone de la courbe la nature montante ou descendante du front qui se produit sur la
tension de sortie lors de chaque coup d’horloge.
Cette Figure 76 montre aussi que chaque transition de niveau est responsable d’une
variation rapide du courant iL. La hauteur de chaque variation est inférieure ou égale à
l’amplitude de la rampe de compensation. La présence de ces variations de courant est
préjudiciable à la précision de la poursuite de iLref par iL. Le relatif manque de précision est la
principale faiblesse de cette commande en mode courant. Aussi, nous étudierons dans un
paragraphe ultérieur une méthode permettant d’éliminer ces variations de courant.




Figure 76 - Allure générale de la tension et du courant en sortie de l’onduleur.
3.4.5 - Dimensionnement de la rampe de compensation
Comme nous l’avons vu au paragraphe 3.2.2 - , les grandeurs de référence iLref_inf et
iLref_sup sont générées à partir de la référence iLref  et des rampes de compensation. Nous savons
que ces rampes doivent être de même fréquence que l’horloge, et en parfait synchronisme
avec celle-ci. Il nous reste à déterminer leur amplitude. Notons a cette amplitude. Chaque
rampe se présente comme une dent de scie de période Th, et comprise entre –a/2 et a/2,
comme cela est rappelé en Figure 77.






























Figure 78 - Phénomène de cycle double dû à une rampe de trop faible amplitude.
Le dimensionnement de a est déterminé par un impératif de stabilité. En effet, une
amplitude de rampe trop faible peut conduire au phénomène de cycle double déjà évoqué au
paragraphe 3.2.1.2 - . La Figure 78 rappelle ce phénomène de cycle double. Nous observons
sur cette figure une alternance de créneaux étroits et de créneaux larges sur la tension de sortie
Vs. Cette figure nous montre également que le phénomène de cycle double peut entraîner une
transition de niveau non désirée. Au moment du dernier coup d’horloge, le courant iL n’a pas
encore atteint iLref_sup. Il va se produire un front montant sur la tension Vs, et la transition de
niveau va se produire.
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Pour la suite de l’étude, nous allons considérer un convertisseur 3 cellules, débitant
dans une charge quelconque, à travers une inductance de filtrage, et adopter les notations
suivantes :
· E : tension de bus continu
· L : valeur de l’inductance de sortie
· Vch : tension aux bornes de la charge
· iL : courant débité dans l’inductance de sortie
· a : amplitude de la rampe de compensation
En outre, nous allons noter tk la date du kème front montant du signal d’horloge, et iL(tk)
la valeur du courant dans l’inductance de sortie à l’instant tk (voir Figure 78).
Le calcul qui suit pose la condition sur a pour que le fonctionnement de la commande
en mode courant se stabilise sur un cycle limite simple. Supposons que l’onduleur est soumis
à un échelon de courant de référence.
· Pour t < 0, iLref(t) = 0 (3.2)
· Pour t ³ 0, iLref(t) = iLref0
Le courant dans l’inductance est initialement nul. Dès que l’échelon de iLref se produit,
iL commence à croître, jusqu’à aller buter contre la référence supérieure de courant (iLref_sup).
S’en suit alors un régime transitoire, au cours duquel les créneaux de la tension de sortie sont
de largeur inégale d’une période d’horloge sur l’autre. Deux cas de figure peuvent se
produire. Soit les motifs de courant convergent vers un cycle limite simple. Dans ce cas, cela
signifie que la suite numérique de terme iL(tk) converge vers une certaine limite lorsque k tend
vers l’infini. Soit les motifs divergent : l’écart entre iL(tk+1) et iL(tk) est plus grand que celui
entre iL(tk) et iL(tk-1), qui est lui même plus grand que l’écart entre iL(tk-1) et iL(tk-2) … Ce
deuxième cas correspond à l’instauration d’un cycle limite double, et nous cherchons à tout
prix à l’éviter. Nous allons exprimer une condition nécessaire de convergence de la suite iL(tk)
en introduisant une deuxième suite de terme :
)()()( 1--=D kLkLkL tititi (3.3)
 (k entier naturel)
Pour que la suite iL(tk) converge, il faut et il suffit que DiL(tk) tende vers zéro lorsque k
tend vers l’infini. Une condition suffisante de convergence vers un cycle limite simple est que
la valeur absolue de DiL(tk) soit majorée par une suite géométrique de raison inférieure à 1.








D +  en fonction de l’amplitude de la











quel que soit k entier naturel
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A partir de la Figure 78, superposons deux motifs consécutifs d’une période d’horloge,
par exemple les motifs compris dans les intervalles de temps [ ]kk tt ;1-  et [ ]1; +kk tt . Nous
supposons que d’une période d’horloge sur la suivante, la référence iLref est restée constante,
et que la tension Vch(t) n’a pas eu le temps d’évoluer. La Figure 79 montre les trajectoires
décrites par iL et Vs pour deux motifs consécutifs. Appelons Vs1 le niveau haut de Vs(t) avant
que iL n’intercepte iLref_sup, et Vs2 le niveau bas de Vs(t) après l’interception de iLref_sup. Vs1 et
Vs2 sont deux niveaux consécutifs, par conséquent, dans le cas d’un convertisseur 3 cellules,
nous avons la relation :
3/21 EVV ss =- (3.5)
D’après le système d’équations (3.6), la pente de iL avant et après l’interception de




















































Figure 79 - Superposition de deux motifs consécutifs d’une période d’horloge.
Puisque Vch n’a pas changé entre les deux périodes d’horloge consécutives, les deux
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D +  en fonction de L, a, Th, Vs2, Vs1 et Vch.
Raisonnons d’abord sur l’intervalle de temps Dt et sur le triangle Ik-1IkJk-1 défini sur la
Figure 79. Les projections des vecteurs Jk-1Ik , Ik-1Ik et Jk-1Ik-1 sur l’axe vertical nous
donnent :
· La projection du vecteur Jk-1Ik donne )( kL tiD
















En écrivant l’égalité vectorielle
Jk-1Ik = Jk-1Ik-1 +Ik-1Ik (3.8)
















Raisonnons ensuite sur l’intervalle de temps Dt et sur le triangle Ik-1IkKk défini sur la
Figure 79. Les projections des vecteurs Ik-1Kk , IkKk et Ik-1Ik sur l’axe vertical nous donnent :
· La projection du vecteur Ik-1Kk donne )( 1+D kL ti
















En écrivant l’égalité vectorielle
Ik-1Kk = Ik-1Ik +IkKk (3.10)
































æ dans les équations (3.9) et (3.11) par leur
expression en fonction de Vs1, Vs2, Vch et L, il vient :










































































Remarquons que dans cette expression, le dénominateur est forcément positif, puisque
L, a, et Th sont positifs, et Vs1-Vch est également positif. Par contre, le numérateur peut être








D + , nous allons trouver la condition sur a
pour que la commande en mode courant soit stable quelle que soit Vch comprise entre Vs1 et
















(la quantité dVch est comprise entre –E/6 et E/6).
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, quel que soit x compris entre –1 et 1. Cette condition de convergence se traduit











En remarquant que y+1-x est toujours positif (-1<x<1 et y>0), nous aboutissons à un











La deuxième inégalité est toujours vérifiée. La première nous conduit à y>x, pour tout
] [1;1-Îx .
Une condition suffisante de stabilité de la commande en mode courant est que 1³y .


















avec fh=1/Th: fréquence du signal d’horloge.
Ce résultat sur le dimensionnement de a appelle un commentaire. En effet, si nous
calculons de manière approchée l’ondulation maximale de l’intensité du courant dans










L’amplitude de la rampe de compensation doit être choisie égale à deux fois
l’ondulation maximale du courant iL.
3.4.6 - Choix de l’entrelacement des rampes
Nous avons vu au paragraphe précédent l’importance primordiale du choix de
l’amplitude des rampes de compensation : la stabilité de la commande en mode courant en
dépend. Un second paramètre d’une importance moindre doit être fixé. Il s’agit de
l’entrelacement des rampes de compensation. Ce paramètre est défini à partir des schémas de
la Figure 80. En notant a l’amplitude des rampes et rmax l’ordonnée de chaque sommet de la
rampe supérieure, nous définissons l’entrelacement de la manière suivante :




La rampe supérieure et la rampe inférieure se croisent si et seulement si
















b) entrelacement fort ½ <x <1
Figure 80- Entrelacement des rampes de compensation.
Le choix de l’entrelacement a une incidence sur l’erreur statique introduite par la
commande en mode courant. En effet, le courant asservi (iL) peut évoluer dans toute la bande
balayée par les deux rampes de compensation, de part et d’autre du courant de référence (iLref).
La largeur de cette bande est minimale lorsque 
2max
a
r = , ce qui correspond à un
entrelacement égal à ½. Ainsi, afin de minimiser l’erreur statique introduite par la commande
en mode courant, nous choisissons dans tout ce chapitre un entrelacement égal à ½.
3.5 -  Bloc de contrôle des commutations
Le bloc de contrôle des commutations se situe en aval du bloc de détermination du
niveau de tension (voir Figure 66, paragraphe 3.3 - ). A partir de la consigne de niveau
délivrée par ce dernier, il génère les ordres de commande des interrupteurs pour les trois
cellules de commutation. L’algorithme qui génère les ordres de commande doit satisfaire trois
objectifs :
· Assurer que la tension obtenue en sortie de l’onduleur est bien celle demandée par
le premier bloc. Cette condition  est indispensable si l’on désire asservir le courant
débité par l’onduleur (voir paragraphe 1.3.1).
· Equilibrer les tensions aux bornes des condensateurs flottants. Pour un bon
fonctionnement de l’onduleur trois cellules, Vc1 doit être maintenue à E/3 et Vc2 à
2/3*E, E étant la tension totale d’alimentation de l’onduleur. Cet équilibrage des
tensions flottantes garantit que les composants de puissance verront tous la même
tension à leurs bornes lorsqu’ils sont bloqués.
· Répartir les commutations entre tous les interrupteurs de puissance. L’algorithme
de commande en mode courant situé dans le bloc n°1 garantit une fréquence
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apparente de découpage de la tension de sortie égale à la fréquence de l’horloge
(fH). Le fait de répartir les commutations entre les trois cellules de l’onduleur fixe à
fH/3 la fréquence de découpage de chaque interrupteur. Le contrôle de cette
fréquence de découpage permet d’éviter un échauffement excessif des composants
lié aux pertes par commutation.
Nous nous sommes rendus compte au cours des simulations effectuées grâce au
logiciel SABER-SKETCH qu’il est impossible d’assurer simultanément et totalement
les trois objectifs précédemment cités. Nous pouvons au mieux en atteindre deux sur
les trois, et négliger complètement le troisième. Il est également possible, et même
judicieux d’assurer complètement le premier objectif, et de réaliser partiellement les
deux autres. Nous montrerons aux cours de ce paragraphe la nécessité d’adapter les
objectifs à atteindre en fonction de la valeur des tensions flottantes. Nous serons
amenés à définir plusieurs modes de fonctionnement de la commande.
3.5.1 - Principe de l’équilibrage des tensions flottantes
L’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs flottants repose sur une













Figure 81 - Cellules de commutation dans un onduleur multicellulaire.
Considérons un onduleur possédant p cellules de commutation (Figure 81). Cet
onduleur est doté de p-1 condensateurs flottants. Chaque cellule de commutation comprend
deux interrupteurs de puissance, dont les états sont complémentaires : lorsque l’interrupteur
du haut est passant, l’interrupteur du bas est bloqué, et vice versa. Dans la suite de cet exposé,
nous adopterons la convention suivante :
· La kème cellule se trouve à l’état amorcé
Û l’interrupteur Kk1 est passant et l’interrupteur Kk2 est bloqué.
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· La kème cellule se trouve à l’état bloqué
Û l’interrupteur Kk1 est bloqué et l’interrupteur Kk2 est passant.
Pour une cellule donnée, nous définissons également la tension cellule comme étant la
tension aux bornes de l’interrupteur bloqué. Ainsi, pour la kème cellule, nous avons :
1--= kkk VcVcVcell (3.24)
Pour k compris entre 1 et p, Vck est la tension aux bornes du kème condensateur flottant,
00 =Vc  et EVcp = . Lorsque toutes les tensions aux bornes des condensateurs flottants sont









 quel que soit k compris entre 1 et p.
Ainsi, équilibrer les tensions Vck équivaut à équilibrer les tensions cellules Vcellk. La
stratégie présentée par C. Martins équilibre les tensions cellules à leur valeur de référence E/p.
Lorsque le bloc numéro 1 demande une augmentation du niveau de tension d’une
unité, l’algorithme amorce l’une des cellules qui sont bloquées. Le choix de la cellule qui sera
amorcée dépend du signe du courant absorbé en sortie de l’onduleur. Lorsque ce dernier est
positif, l’amorçage d’une cellule entraîne le maintien ou la diminution de la tension à ses
bornes, et le maintien ou l’augmentation de la tension aux bornes des cellules adjacentes
(Figure 82). Dans ce cas, si plusieurs cellules sont susceptibles d’être amorcées, l’algorithme
choisira celle dont la tension cellule est la plus élevée. Dans le cas où le courant de sortie est
négatif, le raisonnement précédent reste valable, et l’évolution des tensions cellules se trouve
inversée. L’algorithme amorcera par conséquent la cellule dont la tension est la plus faible. Le
tableau de la Figure 83 résume les quatre cas possibles.



























Vck     ;    Vck-1     ;                 Vcellk     ; Vcellk-1     ; Vcellk+1      ;Þ
Vck     ;    Vck-1   = ;              Vcellk      ;   Vcellk-1 = ;   Vcellk+1       ;Þ
Vck =  ;    Vck-1     ;                 Vcellk     ;   Vcellk-1     ;   Vcellk+1   = ;Þ
Vck   = ;    Vck-1   = ;                 Vcellk   = ; Vcellk-1   =; Vcellk+1   = ;Þ
Figure 82 - Evolution des tensions cellules consécutive à un amorçage.
Action sur le niveau
de tension en sortie du
convertisseur




… celle ayant la
tension Vcell la
plus…
Augmenter (+1) > 0 bloqué haute
Augmenter (+1) < 0 bloqué basse
Diminuer (-1) > 0 amorcé basse
Diminuer (-1) < 0 amorcé haute
Figure 83 - Choix de la cellule qui va commuter.
3.5.2 - Problème de la répartition des commutations
La stratégie d’équilibrage des tensions flottantes présentée dans le paragraphe
précédent se révèle très efficace. Cependant, elle présente un défaut majeur : la répartition des
commutations entre les différentes cellules de l’onduleur n’est pas toujours assurée. La Figure
84 nous montre  la réponse de l’onduleur trois cellules à un échelon de tension d’alimentation
de 400 à 500 volts. Dans ce cas, la tension flottante Vc1 doit passer de 133 V à 167 V, et la
tension Vc2 de 267 V à 333 V. Nous nous apercevons que lorsque les tensions Vc1 et Vc2 sont
éloignées de leur référence, au moins l’une des trois cellules de commutation reste ‘gelée’. De
ce fait les deux autres cellules se répartissent les commutations, et voient leur fréquence de
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découpage passer de fH/3 à fH/2. Durant une durée assez brève, vers t= 4 ms, nous observons
même que les cellules 1 et 3 restent figées. La cellule numéro 2 assure toute seule la totalité
des commutations de la tension de sortie, et fonctionne à la fréquence fH . Ainsi, selon la
valeur des tensions aux bornes des condensateurs flottants, chaque composant de puissance



















Mauvaise répartition des commutations
Figure 84 -Réponse à un échelon de la tension d’alimentation (de 400 à 500 V).
Face à ce problème, nous ne voyons que trois solutions. La première idée consiste à
dimensionner tous les interrupteurs de puissance pour fonctionner à la fréquence fH , en
sachant que la plupart du temps, ils ne commuteront qu’à  fH/3. Ce surdimensionnement en
fréquence n’est pas très intéressant dans l’optique de ce travail de thèse : il s’agit d’exploiter
au mieux les caractéristiques d’un composant de puissance donné, pour obtenir les meilleures
performances dynamiques de l’onduleur. La deuxième solution consiste à changer
temporairement la fréquence de l’horloge (fH) qui cadence le fonctionnement de l’algorithme
de commande en mode courant. Nous avons vu que la  fréquence apparente de découpage de
la tension de sortie est égale à fH . Lorsque les tensions Vc1 et Vc2 sont éloignées de leur
référence, il suffit de choisir une deuxième horloge à la fréquence f’H=fH/3. Ainsi, nous
sommes certains qu’aucun des interrupteurs ne commutera à plus de fH/3. La troisième
solution consiste à modifier le fonctionnement de l’algorithme d’équilibrage des tensions
flottantes. Si nous acceptons que cet algorithme ne fournisse pas toujours en sortie le niveau
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de tension qui lui est demandé en entrée, alors il est possible de toujours limiter à  fH/3 la
fréquence de commutation des composants de puissance. Nous ne testerons pas cette
troisième solution.
3.6 - Amélioration de la  commande en mode courant
Nous avons vu au paragraphe 3.4.4 -  que la commande en mode courant à fréquence
de découpage imposée génère à la fois des variations sur le courant de sortie et une erreur
statique. Pour remédier à ces deux problèmes nous devons procéder en deux étapes. Tout
d’abord, il s’agit de supprimer les variations du courant, afin de lisser la forme d’onde de iL.
Cette première étape nécessite une première boucle qui corrige le courant de référence. Une
fois les variations de courant supprimés, la deuxième étape consiste à annuler l’erreur
statique. Pour cela, une deuxième boucle de régulation sera nécessaire.
3.6.1 - Compensation des variations de courant
Les variations du courant de sortie sont engendrés par les transitions du niveau de la
tension Vs , lors de certains coups d’horloge. Pour les compenser, il faut savoir, à chaque front
montant du signal d’horloge, si une transition va se produire,  et dans quel sens (transition
ascendante ou descendante ?) . Une fois la transition détectée, il reste à décaler le courant de
référence vers le haut ou vers le bas, de manière à absorber la variation de iL qui va en
résulter. Ainsi , pour compenser une variation engendrée par une transition ascendante, un
décalage de iLref vers le bas est nécessaire. L’amplitude de ce décalage doit être égale à celle
des rampes de compensation. De même, pour compenser une variation générée par une
transition descendante, le courant de référence doit être décalé d’une amplitude de rampe vers
le haut. La Figure 85 montre le dispositif retenu pour assurer la compensation des variations
de courant. Nous y retrouvons la structure de commande du courant crête déjà présentée en
Figure 66, avec en plus, une boucle supplémentaire qui génère le décalage sur le courant de
référence. Le signal de décalage est créé par le bloc numéro 3. Initialement, la valeur du
décalage est nulle. Ensuite, cette valeur ne pourra être modifiée que lors des transitions de
niveau. Ainsi, toute transition ascendante sera compensée par une diminution de décalage
d’une quantité a (a étant l’amplitude des rampes de compensation). Inversement, toute
transition descendante incrémentera la valeur de décalage de a.


































Commande en mode courant
Figure 85- Dispositif de compensation des variations de courant.
Le bloc 3 remplit un double rôle. Il détecte les transitions de niveau, et il modifie en
conséquence la valeur du décalage. Pour détecter les transitions, le bloc 3 a besoin des mêmes
informations que le bloc 1. Ses signaux d’entrée sont l’horloge, le courant mesuré, les deux
butées (iLref_inf et iLref_sup), et le niveau de la tension de sortie. A partir de ces signaux, un
algorithme permet de prédire, lors de chaque front montant du signal d’horloge, si une
transition va se produire, et dans quel sens. Cet algorithme est représenté sous forme
d’organigramme en Figure 86. Il fonctionne de la même manière que l’algorithme du bloc 1.
A chaque début de période d’horloge, il prévoit si le bloc 1 va commander une augmentation
ou une diminution du niveau de tension. Il garde aussi en mémoire la nature du précédent
changement de niveau. Si le changement de niveau prévu au moment du coup d’horloge va
dans le même sens que le précédent, alors c’est qu’une transition va se produire. Si transition
il y a, sa nature ascendante ou descendante est donnée par le sens du changement de niveau en
cours.
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Evénement:










Pas de transition ascendante
Pas d’action sur décalage
iL ne peut plus 
suivre iLref_inf
Pas d’action sur décalage
Si iL < iLref_inf Si iL ³ iLref_inf
Si Dniveau = +1 Si Dniveau = -1
Si niveau = niveau_maxi
Si niveau £  niveau_maxi-1
a) Detection d’une transition ascendante
Evénement:










Pas de transition descendante
Pas d’action sur décalage
iL ne peut plus 
suivre iLref_sup
Pas d’action sur décalage
Si iL > iLref_sup Si iL £ iLref_sup
Si Dniveau = -1 Si Dniveau = +1
Si niveau =0
Si niveau ³ 1
b) Detection d’une transition descendante
Figure 86- Algorithme de détection des transitions (bloc 3).
La Figure 87 illustre l’effet du décalage sur une transition ascendante. Nous voyons
clairement que celui-ci a permis de compenser la variation du courant iL. Les Figure 88 et
Figure 89 montrent l’allure générale  du courant de sortie obtenu avec une référence
sinusoïdale, sans et avec compensation des variations de courant. Sur la Figure 89, les
variations de iL sont effectivement compensés, par contre l’erreur statique est aggravée. Cette
figure montre que la seule compensation des variations de courant n’est pas satisfaisante, à
cause de l’erreur statique engendrée. Il est par conséquent nécessaire d’annuler cette dernière









variation de courant 
compensée
Effet du décalage
Figure 87- décalage du courant de référence lors d’une transition ascendante de niveau.






Figure 88- Courant de sortie et erreur statique obtenus avec une référence sinusoïdale: sans




Erreur = iL- iLref
VS
Figure 89- Courant de sortie et erreur statique obtenus avec une référence sinusoïdale:
Avec compensation des variations de iL.
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Figure 90- Compensation des variations de courant et de l’erreur statique.
La suppression des variations du courant dues aux transitions de niveau a permis de
lisser l’allure générale de la forme d’onde du courant iL. Il est alors envisageable d’annuler
l’erreur statique, afin d’obtenir un courant de sortie quasiment égal à sa référence, à une
ondulation près. La Figure 90 montre la deuxième boucle de régulation rajoutée au dispositif
de la Figure 85. Cette deuxième boucle ramène un terme correctif sur le courant de référence
(iLref), afin de générer une deuxième référence de courant, notée iLref2. Cette deuxième
référence sert de signal d’entrée au dispositif de compensation des variations de courant.
Grâce au terme correctif qu’elle ramène, la deuxième boucle compense l’erreur statique de iL
par rapport à iLref2 . Deux causes distinctes sont responsables de l’écart entre ces deux
courants. D’une part, l’ondulation de iL à la fréquence de découpage de la tension de sortie, et
d’autre part, l’erreur statique de iL par rapport à iLref2 . En notant e(t) l’erreur instantanée entre
iL et iLref2 , nous pouvons écrire :
)()()( 2 ttiti LrefL e+= (3.27)
avec )()()( ttt ondmoy eee += (3.28)
eond(t) est l’erreur introduite par le découpage de la tension de sortie.
emoy(t) est l’erreur statique que nous cherchons à compenser. Il s’agit de la valeur
moyenne glissante sur une période de découpage de l’erreur e(t).
Si nous réussissons à isoler le terme emoy(t), alors un choix judicieux de iLref2(t) permet
de compenser l’erreur statique. :
)()()(2 ttiti moyLrefLref e-= (3.29)
Nous obtenons alors,  d’après les équations (3.27), (3.28) et (3.29) :
)()()( ttiti ondLrefL e+= (3.30)
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De cette manière, la seule erreur qui subsiste entre iL et iLref est due au découpage de la
tension de sortie (Vs(t)).
La principale difficulté pour compenser l’erreur statique réside dans la méthode
permettant d’obtenir emoy(t) à partir de l’erreur e(t). Il est en effet nécessaire de filtrer la
composante haute fréquence de l’erreur, sans en changer la valeur moyenne glissante. Un
filtre passe bas du premier ordre est donc exclu, car pas suffisamment sélectif. La solution
retenue face à cette difficulté consiste en un double échantillonnage décalé de l’erreur, comme
indiqué en Figure 91. Chaque échantillonnage est effectué à la fréquence de l’horloge (la
même que celle qui gère le fonctionnement des blocs 1 et 2), de manière à filtrer l’ondulation
de e(t). Les signaux eech1(t) et eech2(t) ne sont pas représentatifs de l’erreur moyenne, car leur
valeur est susceptible de varier d’une amplitude d’ondulation, selon la date de la prise
d’échantillon. Cependant, le fait de décaler les instants d’échantillonnage d’une demi période
d’horloge laisse espérer que l’erreur commise sur eech1(t)  va compenser celle sur eech2(t).
Ainsi, la demi somme 
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b) Formes d’onde typiques
Figure 91- Calcul de l’erreur moyenne.
La Figure 92 présente les formes d’onde générales obtenues par simulation d’un
onduleur 3 cellules commandé en mode courant, avec compensation des variations du courant
de sortie et de l’erreur statique. La courbe du bas révèle que l’allure du courant est
parfaitement lissée, et qu’elle poursuit correctement le courant de référence (iLref). Le graphe
du milieu montre les chronogrammes de iLref, iLref2 et iLreg (iLreg est la dernière référence de
courant, à laquelle on additionne les rampes de compensation afin de générer les butées
supérieure et inférieure de courant).

















Figure 92- Allure générale du courant et de la tension obtenus après compensation des
variations de courant et de l’erreur statique.
3.7 - Performances dynamiques de la commande en mode courant
3.7.1 - Réponse à un échelon du courant de référence
En reprenant la démarche menée au chapitre précédent, la réponse à un échelon de
signal de référence constitue le premier outil de caractérisation des performances dynamiques
du système. Nous avons donc simulé l’onduleur 3 cellules (4 niveaux) commandé en mode
courant, et soumis à un échelon de iLref. Afin de comparer les performances obtenues sans et
avec compensation des variations de courant et de l’erreur statique, nous avons simulé les
dispositifs représentés en Figure 66 (pas de compensation) et en Figure 90 (avec
compensation). Les courbes obtenues sont présentées sur les Figure 93 et Figure 94.














Figure 93- Réponse à un échelon du courant de référence: cas de l’onduleur commandé sans


















Figure 94- Avec compensation des variations du courant et de l’erreur statique : nécessité de
limiter iLref2.
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Dans les deux cas (Figure 93 et Figure 94), nous remarquons tout d’abord que la
pleine tension de sortie ne s’applique pas instantanément après le front montant ou descendant
de iLref.  En effet, d’après l’algorithme du bloc 1, l’augmentation ou la diminution du niveau
de tension ne peut se faire qu’aux coups d’horloge, et niveau par niveau. Ainsi, passer du
niveau minimal au niveau maximal nécessite au moins deux périodes d’horloge. Cette
augmentation graduelle du niveau de tension n’est finalement qu’une conséquence du
fonctionnement à fréquence apparente de découpage imposée. Bien sûr, une commande qui
serait capable sur un même front d’horloge de faire varier la tension de sortie de 3 niveaux
serait plus performante en termes de temps de réponse. Mais une telle commande ne
correspondrait pas à un fonctionnement à fréquence fixe, à moins de geler l’état du niveau de
tension sur les 3 périodes d’horloge consécutives à la triple variation de niveau. Nous n’avons
pas à ce jour réussi à concevoir une telle commande autorisant les triples commutations tout
en fonctionnant à fréquence fixe.
Nous pouvons ensuite comparer les deux graphes des Figure 93 et Figure 94. Tout
comme dans le chapitre précédent (paragraphe 2.3.2), nous définissons le temps de réponse
comme la durée écoulée entre la date du front de iLref et l’instant à partir duquel le courant iL et
la tension de sortie (Vs) sont stabilisés sur une série de motifs identiques. Dans le cas de la
Figure 93, l’échelon montant du courant de référence entraîne, deux périodes d’horloge plus
tard, l’application de la pleine tension de sortie. Le courant iL croît en conséquence, jusqu’à
aller s’appuyer contre la butée iLref_sup (non représentée). Le régime permanent est alors atteint.
Le cas de la Figure 94 est plus complexe. En effet, lorsque l’on applique un échelon montant
de iLref d’amplitude A, la même discontinuité se retrouve instantanément sur iLref2. Sur une
durée très brève, iL n’a pas le temps d’évoluer. L’erreur e(t) diminue alors brutalement d’une
quantité A. Cette diminution se propage une période d’horloge plus tard sur l’erreur moyenne
emoy(t), qui elle même modifie iLref2. Ainsi, le front montant de iLref d’amplitude A génère une
augmentation de iLref2 de 2A. Ensuite, iLref2 décroît au fur et à mesure que iL croît. Le régime
permanent n’est atteint que lorsque iL entre en butée contre iLref_sup, elle même générée à partir
de iLref2. L’augmentation excessive de iLref2 suite au front montant de iLref est préjudiciable au
temps de réponse du système commandé en mode courant. Pour contrer ce phénomène, il faut
limiter iLref2 à une plage de valeurs telle que les butées iLref_inf  et iLref_sup  soient atteignables par
iL une fois la pleine tension appliquée. La Figure 95 montre le résultat obtenu dans les mêmes
conditions que celles de la Figure 94, mais en limitant iLref2. Nous observons alors une
convergence correcte du courant de sortie vers sa référence.

















Figure 95- Réponse à un échelon de iLref (dispositif comprenant la compensation des
variations de courant, de l’erreur statique, et la limitation de iLref2).
3.7.2 - Etude de la fréquence limite de décrochage
Pour étudier  les performances dynamiques de la commande en mode courant, nous
introduisons un critère supplémentaire par rapport au cas de la commande en tension par MLI.
Il s’agit de la fréquence limite de décrochage. Nous soumettons le système constitué du
convertisseur multiniveaux et de sa commande en mode courant à un courant de référence
sinusoïdal d’amplitude constante, et de fréquence variable. Puis nous en augmentons la
fréquence jusqu’à ce que la commande décroche, et que le courant ne suive plus sa référence.
3.7.2.1 - Définition du décrochage
 La commande en mode courant étudiée dans ce chapitre consiste en une fourchette de
largeur variable délimitée par les deux butées iLref_inf et iLref_sup. La largeur de la fourchette est
maximale au début de chaque période de découpage, et elle est alors égale à l’amplitude des
rampes de compensation. Nous allons définir le décrochage par rapport à cette largeur
maximale de fourchette, avec les deux conditions suivantes :
· Si au début de la période de découpage le courant n’a pas atteint l’intérieur de la
fourchette délimitée par les deux butées de courant, et…
· Si un niveau extrême de tension (maximal ou minimal) est appliqué en sortie du
convertisseur multiniveaux…
Alors la commande en mode courant décroche.









Figure 96- Décrochage de la commande en mode courant.
La Figure 96 illustre le phénomène de décrochage de la commande en mode courant.
Nous y voyons que le décrochage se produit durant les phases de variation rapide du courant
de référence. La commande réagit alors en appliquant un niveau de tension extrême (maximal
ou minimal) en sortie du convertisseur multiniveaux. Puisque ce niveau de tension reste
constant pendant la durée du décrochage, la dynamique de variation du courant ne dépend
plus que de la charge. La Figure 96 a été tracée à partir d’une simulation d’un onduleur
débitant sur une charge R-L série, d’où une trajectoire du courant en forme de tronçons
d’exponentielle. Durant les phases où la vitesse de variation du courant de référence est plus
faible, la commande « raccroche » : le courant rejoint l’intervalle délimité par les deux butées
iLref_inf et iLref_sup, et le découpage réapparaît sur la tension de sortie.
La définition que nous avons adoptée pour le décrochage est bien adaptée au cas des
commandes en amplitude de type fourchette de courant, ou, comme ici, contrôle du courant
crête : elle permet de mener un calcul théorique simple, et d’évaluer facilement la fréquence
limite de décrochage, comme nous allons le voir au paragraphe suivant. Cependant, cette
définition est relativement sévère. En effet, selon cette définition, la commande peut être en
situation de décrochage, sans pour autant qu’il y ait un grand écart entre le courant de sortie et
sa référence. Certes, nous aurions pu définir le décrochage par rapport à un critère de gain et
de déphasage entre iL et iLref. Mais d’une part, une telle définition conviendrait probablement
mieux à des commandes en durée. D’autre part cela introduirait un choix arbitraire : à partir
de quelle valeur de gain et de déphasage doit on en effet considérer que la commande en
courant décroche ?
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3.7.2.2 - Evaluation de la fréquence limite de décrochage
3.7.2.2.1 - Evaluation théorique
Avant toute simulation, nous allons présenter un petit calcul simple et approximatif
qui met en évidence la relation entre la fréquence limite de décrochage et l’amplitude du
courant de référence.
Considérons un onduleur multiniveaux dont la tension de bus continu vaut E, et dont
la tension de sortie VS varie entre –E/2 et +E/2. Cet onduleur débite à travers une charge R-L
série. Appelons VR la tension aux bornes de la résistance. L’évolution de l’intensité du courant















Le courant de référence est choisi sinusoïdal, de fréquence f0,  et d’amplitude IM :
)cos()( 00 fw +×= tIti MLref
d’où :




Nous allons maintenant traduire la condition de non décrochage par une double
inégalité sur les pentes du courant de référence et du courant de sortie. Nous allons en déduire
l’expression de la fréquence limite de décrochage, dans le cas particulier de l’onduleur
débitant sur une charge R-L.
Si à n’importe quel instant le courant de sortie peut évoluer plus rapidement que le
courant de référence, alors nous sommes certains que la commande ne décroche pas. La





Puisque VS est de toute façon comprise entre –E/2 et +E/2, nous en déduisons les
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Pour qu’il n’y ait pas décrochage, il suffit que la vitesse d’évolution du courant de




















































Puisque nous nous plaçons dans l’hypothèse du non décrochage, le courant de sortie
reste toujours « au contact » du courant de référence, d’où iL » iLref, à l’erreur statique près. La















Remplaçons iLref et sa dérivée par les expressions données précédemment.
L’expression de la fonction F devient :
)cos()sin()( 00000 fwfww +××++×××-= tIRtILtF MM
































Et nous obtenons :





2 yfww ++××+= tILRtF M
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Pour qu’il n’y ait pas de décrochage, la fonction F doit à tout instant être comprise
entre –E/2 et E/2, il faut donc que :
2
)( 20

















Ainsi, nous en déduisons une condition suffisante de non décrochage, portant sur la



































commande ne décroche pas. La fréquence limite de décrochage est donc supérieure ou égale à



















Tout d’abord, nous pouvons transformer cette expression en faisant intervenir
l’amplitude maximale admissible pour le courant de référence, que nous allons noter IMmax.




































Rappelons que cette formule a été établie dans le cas d’un onduleur débitant sur une
charge RL série. Avant toute interprétation de cette formule, nous devons vérifier que la
fréquence limite donnée par (3.35) est en accord avec la fréquence de décrochage observée
par simulation, ou au moins du même ordre de grandeur. Nous allons pour cela revenir au cas
de la Figure 96. Les paramètres utilisés lors de la simulation correspondante sont les suivants :
· Tension de bus continu : E = 900 V
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· Inductance de sortie : L = 0.69 mH
· Résistance de charge : R = 20 W
· Fréquence apparente de découpage de la tension de sortie : fh = 48 kHz
· Amplitude du courant de référence : IM = 20 A
· Fréquence du courant de référence : f0 = 3.5 kHz
Calculons dans ce cas la fréquence limite théorique de décrochage donnée par












L’expression (3.35) nous donne alors une fréquence limite de décrochage
kHzf 38.2lim = . Ce résultat semble plausible, car le graphe de la Figure 96 a été tracé avec f0
= 3.5 kHz, et le décrochage y est déjà bien établi.
Grâce à l’expression (3.35), nous pouvons étudier l’influence de différents paramètres
sur la fréquence limite de décrochage. Les paragraphes qui suivent traitent de l’influence de la
charge R-L, de l’amplitude du courant de référence, et du nombre de niveaux de l’onduleur.
3.7.2.2.1.1 - Influence de la charge sur la fréquence limite de décrochage :
La fréquence limite de décrochage dépend des caractéristiques de la charge. Dans
notre cas, il s’agit d’une charge R-L série, dont la constante de temps vaut 
R
L
=t . Plus cette
constante de temps est faible, plus la fréquence limite de décrochage est élevée. Ainsi, pour
une valeur donnée de résistance de charge, le choix d’une inductance faible garantit une
fréquence de décrochage élevée, au détriment de l’ondulation de courant qui sera importante.
Nous pouvons également raisonner en terme de fréquence de coupure. En régime











Nous pouvons reprendre l’équation (3.35) en y faisant apparaître la fréquence de

















Ainsi, pour une amplitude donnée du courant de référence, la fréquence limite de
décrochage est proportionnelle à la fréquence de coupure à –3 dB du filtre R-L série disposé
en sortie de l’onduleur.
Chapitre 3 Commande en mode courant de l’onduleur multicellulaire
- 132 -
3.7.2.2.1.2 - Influence de l’amplitude du courant de référence :
La fréquence limite de décrochage dépend de l’amplitude du courant sinusoïdal de






est l’homologue de la profondeur de modulation que nous avions définie dans le cas de la
commande par Modulation de Largeur d’Impulsion, et il peut varier entre 0 et +¥. Cependant





 est supérieur à 1, car cela revient à imposer un courant de






 serait supérieur à 1 sortirait de l’hypothèse de non décrochage, que nous avons
formulée au paragraphe précédent.
L’expression (3.35) montre que le fait d’augmenter l’amplitude du courant de
référence rabaisse la fréquence limite de décrochage. Dans le cas limite où l’amplitude
demandée sur le courant de référence correspond au maximum que peut fournir l’onduleur,
nous avons IM = IMmax. L’expression (3.35) nous donne alors une fréquence limite de
décrochage théoriquement nulle. Ce résultat peut se comprendre en remarquant que le courant
de sortie met un temps infini pour converger vers les valeurs asymptotiques –E/2R ou +E/2R.
Selon cette remarque, il est normal que le courant ne puisse suivre qu’un courant de référence
variant infiniment lentement. Cependant, ce résultat ne correspond pas au fonctionnement réel
de la commande en mode courant : pour établir la formule (3.35), nous n’avons pas tenu
compte de la présence des rampes de compensation. Du fait de la présence de ces rampes, en
l’absence de correction de l’erreur statique, le courant n’a pas besoin d’atteindre exactement
la valeurs asymptotique E/2R, même si cette valeur est demandée par le courant de référence.
3.7.2.2.1.3 - Influence du nombre de niveaux de l’onduleur :
L’expression de la fréquence de décrochage donnée par (3.35) a été établie en évaluant
la vitesse maximale de croissance et de décroissance du courant dans l’inductance de sortie.
Cette vitesse maximale dépend du niveau maximal et minimal de tension que peut délivrer
l’onduleur, soit +E/2 et –E/2. Dans notre calcul, le nombre de niveaux intermédiaires
disponibles sur la tension de sortie n’entre pas en compte. Ceci explique pourquoi le nombre
de niveaux n’intervient pas dans la formule (3.35).
Cependant, ce résultat reste approximatif. Pour établir l’expression (3.35), nous
n’avons pas tenu compte du fait que la pleine tension ne peut s’appliquer instantanément.
L’algorithme de détermination du niveau de tension n’autorise en effet que des variations
graduelles de niveau, si bien que dans le cas d’un convertisseurs possédant p cellules de
commutation (et délivrant une tension p+1 niveaux), il faut au minimum p-1 périodes
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d’horloge pour passer du niveau le plus bas au niveau le plus haut. Ceci laisse présager que le
nombre de niveau doit avoir une influence indirecte sur la fréquence limite de décrochage.
En revanche, nous allons voir que le choix du nombre de niveaux détermine le
dimensionnement de l’inductance de sortie, donc influe indirectement sur la fréquence de
décrochage. Nous allons considérer deux cas. Dans le premier cas, on augmente le nombre de
cellules de l’onduleur tout en gardant une fréquence de commutation constante pour chaque
interrupteur. Dans le deuxième, on fait varier le nombre de niveaux, en s’imposant la
fréquence apparente de découpage.
a) Augmentation du nombre de niveaux à fréquence de découpage (par
interrupteur) imposée :
Notons fh la fréquence apparente de découpage de la tension de sortie, et fdec la
fréquence de découpage de chaque interrupteur. Dans ce premier cas, nous gardons fdec
constante, et nous obtenons : fh = p. fdec  (convertisseur possédant p cellules de commutation).

































































Les expressions (3.38) et (3 .39) sont intéressantes car elles peuvent être utilisées et
interprétées de plusieurs manières :
· Tout d’abord, elles peuvent servir à choisir le nombre de niveaux du convertisseur,
et à dimensionner l’inductance de sortie. Supposons qu’un cahier des charges nous
impose l’ondulation du courant (DiL) et la fréquence limite de décrochage, pour
une amplitude IM donnée. La tension de bus continu (E), la résistance de charge
(R), et la fréquence de découpage par interrupteur (fdec) sont elles aussi imposées.
De l’équation (3.39) nous pouvons déduire le nombre de cellules que devra
comporter l’onduleur, et de (3.38) la valeur de l’inductance L.





 représente l’ondulation relative du courant
dans l’inductance de sortie. Ainsi, cette formule établit le lien entre la fréquence
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limite de décrochage, la fréquence de découpage, et l’ondulation relative du
courant. Ceci nous montre qu’une fois le nombre de niveaux et la fréquence de
découpage fixés, on ne peut pas obtenir à la fois une fréquence de décrochage
élevée et une faible ondulation relative du courant.
· Enfin, cette formule montre l’intérêt d’augmenter le nombre de niveaux du
convertisseur. Soit on s’impose l’ondulation du courant, et dans ce cas
l’augmentation de p permet de réduire la taille de l’inductance de sortie d’un
facteur 1/p2. La fréquence de décrochage se trouve alors multipliée par p2. Soit on
s’impose la valeur de l’inductance L, et dans ce cas l’augmentation de p n’améliore
pas la fréquence de décrochage, mais réduit l’ondulation du courant d’un facteur
1/p2. On peut également choisir une solution intermédiaire, permettant de gagner
un peu sur les deux points (fréquence de décrochage/ondulation du courant).
b) Augmentation du nombre de niveaux à fréquence apparente de découpage
imposée :
Cette fois, fh est imposée, et la fréquence de commutation de chaque interrupteur est
d’autant plus faible que le nombre de cellules est important : 
p
f
f hdec = .









Comme dans le paragraphe précédent, nous pouvons éliminer le coefficient L entre les


























Là encore, les équations (3.40) et (3.41) peuvent servir au dimensionnement du
nombre de niveaux de l’onduleur, et de l’inductance de sortie. Si nous nous imposons flim, DiL,
fh, E et R, alors nous pouvons en déduire p et L permettant d’atteindre le cahier des charges.
D’autre part, l’augmentation du nombre de niveaux peut permettre :
· Soit d’augmenter d’un facteur p la fréquence limite de décrochage, tout en gardant
constante  l’ondulation du courant (réduction de la taille de l’inductance d’un
facteur 1/p).
· Soit de réduire d’un facteur 1/p l’ondulation du courant, tout en gardant constante
la fréquence limite de décrochage (valeur de L inchangée).
· Ou bien tout dimensionnement intermédiaire permettant d’augmenter légèrement
la fréquence de décrochage, et de diminuer légèrement l’ondulation du courant.
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c) Conclusion sur l’augmentation du nombre de niveaux :
Quel que soit le cas considéré (fdec imposée ou fh imposée), l’augmentation du nombre
de niveaux du convertisseur peut être exploitée soit dans le sens d’une amélioration de la
fréquence limite de décrochage, soit dans le sens d’une réduction de l’ondulation relative du
courant de sortie. Là encore, le dimensionnement de l’inductance de sortie détermine si l’on
privilégie les performances dynamiques ou l’ondulation de courant.
3.7.2.2.2 - Evaluation par simulation de la fréquence de décrochage
Pour évaluer la fréquence limite de décrochage sur une simulation numérique, il suffit
de soumettre le convertisseur commandé en mode courant à une référence iLref sinusoïdale,
d’amplitude constante, et de fréquence variable. Par exemple, sur la simulation présentée en













Figure 97- Réponse à un courant de référence sinusoïdal de fréquence croissante: étude de la
fréquence de décrochage.
Le phénomène de décrochage est visible à partir du moment où la pleine tension de





= ). Dans le
cas de la Figure 97, la fréquence limite de décrochage est évaluée à environ 4 kHz. Vérifions
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si cela correspont au résultat donné par l’expression (3.35). Les paramètres de simulation sont
les suivants :
· Onduleur 4 niveaux débitant sur une charge RL série.
· Tension de bus continu : E = 400 V
· Inductance de sortie : L = 222 µH
· Résistance de charge : R = 8 W
· Fréquence apparente de découpage de la tension de sortie : fh = 120 kHz
· Fréquence de découpage par interrupteur : fdec = 40 kHz
· Amplitude du courant de référence : IM = 20 A





















f soit flim= 4.3 kHz
Le résultat donné par (3.15) s’accorde bien avec celui de la simulation numérique.
Toujours sur la Figure 97, nous pouvons apercevoir le phénomène de
‘triangularisation’ du courant. A partir d’une valeur suffisamment élevée de la fréquence du
courant de référence (environ 7 kHz dans le cas de la Figure 97), l’onduleur génère une
tension de sortie pleine onde qui passe alternativement de +E/2 à –E/2. Certes, les paliers
intermédiaires à +E/6 et –E/6 subsistent, puisque la commande ne peut imposer qu’une
variation graduelle de niveau de tension. Malgré la présence de ces paliers, le courant de
sortie prend à peu près l’allure d’une dent de scie triangulaire, dont la pente maximale est
limitée une fois le niveau extrême de Vs atteint. Plus la fréquence f0 du courant de référence
augmente, plus la durée des paliers extrêmes à +E/2 et –E/2 est réduite. Il en résulte que
l’amplitude crête à crête du courant iL décroît lorsque f0 augmente, pour des valeurs
supérieures à flim. Lorsque f0 est encore plus élevée, les paliers de tension à +E/2 et –E/2
finissent par disparaître, nous obtenons alors une tension de sortie évoluant entre –E/6 et
+E/6. Nous allons retrouver les effets de ce phénomène de triangularisation au paragraphe
3.7.3 - , lors du tracé des courbes de réponse fréquentielle.
3.7.2.3 - Fréquence limite de décrochage et filtrage actif
La fréquence limite de  décrochage est un très bon indicateur des performances
dynamiques de l’ensemble convertisseur/commande. Cet indicateur peut être particulièrement
utile lorsqu’il s’agit de dimensionner un filtre actif . En effet, lors de la phase de
dimensionnement, le cahier des charges précise en général les raies harmoniques du courant à
compenser, leurs amplitudes et leurs fréquences. Supposons que pour un filtre actif donné,
nous connaissons l’évolution de la fréquence de décrochage en fonction de l’amplitude du
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courant sinusoïdal de référence. Alors, pour chaque raie harmonique du courant à compenser,
nous pouvons vérifier si la fréquence limite obtenue avec l’amplitude considérée est plus
élevée que la fréquence de la dite raie. Si tel est le cas, cela signifie que le filtre actif est
susceptible de remplir le cahier des charges. Cette condition n’est certes pas suffisante, mais
elle donne au moins un aperçu de la qualité du filtrage que nous pouvons espérer.
3.7.3 - Courbes de réponse fréquentielles
En suivant la même procédure que celle indiquée au chapitre précédent, nous avons
tracé les courbes de réponse fréquentielle associées à un onduleur 3 cellules commandé en
mode courant. Nous aovns imposé un courant sinusoïdal de référence de la forme :
)2cos()( 00 fp +×××= tfIti MLref
Pour chaque valeur d’amplitude (notée IM) et de fréquence (notée f0) du courant
sinusoïdal de référence, nous avons calculé l’amplitude et la phase de la raie harmonique
principale du courant dans l'inductance de sortie notées respectivement IL(f0) et f(f0). Le gain







)( 00 = ,
et le déphasage est égal à la différence entre la phase du courant de référence et celle
de la raie à f0 du courant de sortie :
000 )()( fff -=D ff
En faisant varier la fréquence du courant de référence, nous obtenons une courbe de
réponse fréquentielle en gain et en phase. La Figure 98 présente les courbes de réponse
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Commande en courant: IM/IMmax= 0.1, 0.3, 0.5, 0.7, 0.9


























Figure 98- Commande en mode courant: courbes de réponse fréquentielle.
La simulation a été effectuée dans le cas d’un onduleur 3 cellules débitant sur une
charge R,L. Les paramètres de cette simulation sont :
· Tension de bus continu : E = 400 V
· Inductance de sortie : L = 222 µH
· Résistance de charge : R = 8 W
· Fréquence apparente de découpage de la tension de sortie : fh = 120 kHz
· Fréquence de découpage par interrupteur : fdec = 40 kHz
Sur la Figure 98, nous avons également représenté la fréquence de coupure du filtre
passe bas constitué par la charge  R,L série. Avec les paramètres donnés ci-dessus, cette
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La version complète de la commande en mode courant a été simulée, avec
compensation des variations de courant et de l’erreur statique. Nous pouvons observer sur la
Figure 98 que les courbes de gain sont plates, avec un gain unitaire, et le déphasage quasi nul
tant que la fréquence du courant de référence ne dépasse pas 0.1*fdec, soit dans ce cas 4 kHz.
Nous retrouvons donc à peu de choses près la valeur de la fréquence limite de décrochage qui
a déjà été calculée au paragraphe 3.7.2.2.2 -  (flim = 4.3 kHz), pour le même onduleur, avec les











A partir de 
100
decff = , les courbes de gain se dispersent et s’éloignent progressivement
de la valeur unitaire. Un déphasage apparaît de manière plus ou moins sensible selon la valeur
de la profondeur de modulation.
· En ce qui concerne les courbes de gain, nous observons une atténuation de celui-ci





. Cette atténuation est due au
phénomène de triangularisation du courant, déjà décrit au paragraphe 3.7.2.2.2 - ,








), le gain augmente avec f0. Ce résultat semble à priori
surprenant, mais nous pensons qu’il est également dû au phénomène de
triangularisation du courant. Avec une faible amplitude de iLref, lorsque la
fréquence f0 est faible, l’onduleur n’a pas besoin d’utiliser ses niveaux extrêmes
(+E/2 et –E/2) pour assurer la poursuite du courant de référence, dont la pente
maximale reste faible. Nous obtenons par conséquent en sortie une tension Vs deux
niveaux, comprise ente –E/6 et +E/6. Lorsque f0 augmente, la pente maximale de
iLref devient plus importante, et l’onduleur doit générer les niveaux +E/2 et –E/2.
Pour des valeurs encore plus élevées de f0, le phénomène de triangularisation
apparaît, qui impose l’amplitude crête à crête de iL. Si cette amplitude crête à crête
est plus élevée que celle du courant de référence, alors nous pouvons obtenir un
gain supérieur à 1.
· En ce qui concerne le déphasage, nous observons que celui-ci est quasi
imperceptible tant que f0 reste inférieure au dixième de fdec. Au delà, le déphasage





est importante. Deux causes permettent d’expliquer l’apparition et la croissance de
ce déphasage retard lorsque f0 augmente. D’une part, la commande utilisée pour
tracer les courbes de la Figure 98 inclut la compensation des variations de courant
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et de l’erreur statique. Or, l’une des boucles de compensation fait intervenir un
calcul de l’erreur moyenne, basé sur un échantillonnage régulier de l’erreur. Le
retard pur  introduit par cet échantillonnage explique l’apparition d’un déphasage
croissant avec la fréquence f0. D’autre part, le phénomène de triangularisation du
courant génère lui aussi un déphasage entre iL et iLref.
Les courbes de réponse fréquentielle présentées en Figure 98 nous montrent que la
poursuite du courant sinusoïdal de référence est pleinement satisfaisante tant que f0 reste
inférieure ou égale à 
10
decf , soit 
30
hf . Ces performances dynamiques semblent bien modestes,
mais, là encore, tout dépend du critère retenu sur le gain et le déphasage maximal admissible.
Dans notre cas, nous avons choisi un critère sévère : le gain doit être égal à 1 et le déphasage
quasi nul. Ceci explique la faible « bande passante » observée sur le système commandé en
boucle fermée. Par exemple, si nous tolérons un gain compris entre 0.9 et 1.1, et un déphasage
retard inférieur à 20 degrés, alors la « bande passante » est réévaluée à environ decf×15.0 .
Par ailleurs, les performances dynamiques du système sont étroitement liées au
dimensionnement de l’inductance de sortie. Dans le cas de la  Figure 98, l’inductance a été
choisie de manière à assurer une ondulation relative du courant égale à 5%. Si nous avions
accepté une ondulation de courant plus importante, nous aurions pu choisir une inductance de
plus faible valeur, et la fréquence limite de décrochage aurait été plus élevée.
Ainsi, les courbes de réponse fréquentielle dessinées sur la Figure 98 ne sont valables
que pour le convertisseur étudié, associé aux valeurs d’inductance de sortie et de charge
données. Si on change l’un des paramètres, ces courbes deviennent caduques : leur allure
générale sera conservée, mais les valeurs de gain, de déphasage et de fréquences indiquées sur
les axes ne seront plus valables. Nous pouvons légitimement nous demander comment sont
modifiées les courbes de réponse fréquentielle si l’on modifie les valeurs des paramètres de la
charge. Pour apporter un élément de réponse à cette question, nous pouvons nous reporter à
l’équation (3.37). Cette équation nous a montré que la fréquence limite de décrochage est
proportionnelle à la fréquence de coupure du filtre R,L série. Compte tenu de l’échelle
logarithmique utilisée dans les diagrammes de Bode, multiplier cette fréquence de coupure
par un certain facteur revient à translater la fréquence limite de décrochage. Nous pensons par
conséquent, sans en avoir la preuve formelle, que si l’on modifie fc, alors il suffit de translater
horizontalement les courbes de gain et de phase pour retrouver les nouvelles courbes de
réponse fréquentielle correspondant aux nouvelles valeurs des paramètres de la charge.
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3.8 - Etude de la robustesse de la commande en mode courant
Dans ce chapitre, nous avons présenté une stratégie de commande en mode courant
dédiée aux convertisseurs multicellulaires. Après en avoir exposé le principe de
fonctionnement, nous avons étudié la précision et la rapidité de cette commande. En ce qui
concerne la précision, nous avons vu que la commande en mode courant introduit des
variations rapides de courant et une erreur statique. Il est cependant possible de remédier à ces
deux inconvénients en ajoutant deux boucles supplémentaires de compensation. En ce qui
concerne la rapidité, nous avons tout d’abord étudié la réponse du système à un échelon du
courant de référence, puis nous avons introduit le critère de fréquence limite de décrochage.
Nous allons maintenant étudier la robustesse de la commande en mode courant vis à
vis des variations des paramètres de la charge. Nous allons tout d’abord envisager le cas d’une
charge R-L série, avec une variation brutale de la résistance, puis de l’inductance de sortie.
Ensuite, nous nous placerons dans le cas d’une charge R-L-e, e étant une force électromotrice
alternative basse fréquence.
3.8.1 - Cas d’une Charge R-L série : robustesse vis à vis des variations de R
La Figure 99 présente la réponse du système commandé en mode courant à une brutale
augmentation de la résistance en série, puis à une mise en court-circuit de cette dernière. Sur
cette figure, la valeur de la résistance passe ainsi de 4 O à 20 O, puis devient nulle.
Réponse à  un échelon de charge R
Figure 99- Réponse du système à un échelon de charge.
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Avant l’échelon de résistance, le courant de charge suit parfaitement sa référence.
Puisque R est faible, l’onduleur n’a pas besoin d’aller chercher les niveaux extrêmes de
tension de sortie. Celle-ci présente par conséquent deux niveaux, et elle est comprise entre
–150 V et +150 V. La brutale augmentation de R provoque un régime transitoire assez bref :
le courant iL rattrape sa valeur de référence en  6 périodes de découpage seulement. Une fois
passée cette phase transitoire, le courant suit à nouveau correctement sa référence. Puisque la
nouvelle valeur de R est élevée (20 O), la tension de sortie utilise tous les niveaux disponibles
entre –450 V et +450 V. Enfin, la mise en court-circuit de la résistance de charge ne pose pas
de problème particulier. Lorsque R s’annule, le courant iL rattrape sa référence à l’issue d’un
bref régime transitoire, puis la suit de manière tout à fait satisfaisante. Ainsi, la Figure 99
montre la grande robustesse de la commande en mode courant vis à vis des variations de R.
3.8.2 - Cas d’une charge R-L série : robustesse vis à vis des variations de L
La commande en mode courant présentée dans ce chapitre est à priori sensible à la
valeur de l’inductance de sortie. En effet, le choix de cette inductance détermine l’ondulation
du courant dans la charge. Or, nous avons montré que pour fonctionner correctement, la
commande nécessite deux rampes de compensation dont l’amplitude vaut deux fois
l’ondulation maximale du courant. Nous avons par conséquent étudié l’influence de la valeur
de l’inductance (notée L) sur le comportement de l’onduleur commandé en mode courant. La
Figure 100 illustre le résultat de cette étude. La simulation a été menée avec les paramètres
suivants :
· Tension d’alimentation : VE 900=
· Fréquence apparente de découpage de la tension de sortie : kHzfh 48=
· Charge résistive : W= 20R
· Valeur nominale de l’inductance de sortie : mHL 69.00 =
Les paramètres de cette simulation et la formule (3.22) nous donnent une ondulation
maximale égale à 2.25A. Nous avons donc choisi deux rampes de compensation d’amplitude
4.5A. Au cours de la simulation, nous avons modifié brutalement la valeur de l’inductance de
sortie. Celle-ci passe ainsi de L0 à 2L0, puis L0/5. La Figure 100 nous montre que chaque
variation brutale de L engendre un régime transitoire à l’issue duquel le courant de charge
finit par atteindre sa référence. Une fois la référence atteinte, iL suit convenablement iLref, et
son ondulation est inversement proportionnelle à la valeur de l’inductance de sortie. La
commande en mode courant s’avère finalement plus robuste que prévu vis à vis des variations
de valeur de l’inductance.
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Figure 100- Réponse du système à un échelon de valeur de l’inductance de sortie.
3.8.3 - Introduction d’une force électromotrice dans la charge
Nous avons simulé le comportement de l’onduleur tricellulaire commandé en mode
courant et débitant sur une charge R-L-e série. La Figure 101 présente le résultat de cette
simulation. e(t) est ici une force électromotrice sinusoïdale basse fréquence (50 Hz), de valeur
efficace égale à 230V, dont l’expression est de la forme :
)cos()( eeM tEte fw +×= (3.42)
Nous avons imposé un courant de référence iLref  sinusoïdal de la forme :
)cos()( 00 fw +×= tIti MLref (3.43)
La fréquence de iLref est choisie égale à 650 Hz, ce qui correspond à un harmonique
d’ordre 13. La fréquence de découpage de la tension de sortie vaut 48 kHz. La Figure 101
montre que la poursuite du courant de référence est correctement assurée à condition que
l’amplitude de la force électromotrice reste en dessous d’une certaine limite. Nous pouvons
interpréter cette limitation par un calcul simple. En effet, si la tension de sortie délivrée par
l’onduleur varie entre 
2
E
-  et 
2
E
+ , alors la plage de variation de l’intensité du courant que

















La condition pour que l’onduleur puisse débiter un courant égal à iLref s’écrit alors :


























Une condition suffisante pour que le courant de charge puisse suivre à tout instant sa
référence s’écrit alors :
2
E
IRE MM £×+ (3.47)
Ainsi, l’amplitude maximale du courant que peut délivrer l’onduleur est d’autant plus
faible que celle de la force électromotrice est importante. Dans le cas de la Figure 101, les




= , W= 20R , VEM 325= et AIM 20= .
Nous avons par conséquent  VIRE MM 725=×+ . La condition (3.47) n’est pas vérifiée, donc
il arrive un moment où l’onduleur ne peut plus fournir le courant demandé par la référence.
En conclusion, la commande en mode courant est très robuste vis à vis de
l’introduction d’une force électromotrice, à condition que la relation (3 .47) soit vérifiée, et
que la fréquence de cette f.e.m soit faible devant la fréquence de découpage.
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Influence d’une force électromotrice
f.é.m. trop importante =





Figure 101- Comportement du système en présence d’une charge R,L,e série: robustesse vis à
vis de la force électromotrice.
3.9 - Conclusion sur la commande du courant crête
Ce chapitre a présenté une nouvelle stratégie de commande inspirée de la commande
du courant crête à fréquence de découpage fixe, et adaptée à un convertisseur multiniveaux.
Cette commande permet de contrôler le courant de sortie du convertisseur grâce à un système
de double rampe de référence et à un algorithme qui détermine en temps réel l’évolution du
niveau de tension souhaité en sortie.
Cette commande ne nécessite pas de capteur de tension aux bornes de la charge. Seul
le courant dans l’inductance doit être mesuré, ainsi que les tensions flottantes, dans le cas
d’un convertisseur multicellulaire. Par contre, la tension aux bornes de la charge ne doit pas
subir de discontinuité, et elle ne doit pas varier de manière trop importante pendant chaque
période de découpage. Cette condition est importante, afin de garantir que le courant dans
l’inductance de sortie reste bien contrôlable, et varie de manière quasi linéaire par morceaux.
A cause de la double rampe de compensation, la commande présentée dans ce chapitre
génère à la fois des variations sur le courant de sortie et une erreur statique. Il est néanmoins
possible de remédier à cet inconvénient en rajoutant à la commande initiale deux boucles de
compensation supplémentaires. La première boucle compense les variations du courant dues
aux transitions de niveau, et la deuxième compense l’erreur statique. Si nous comparons cette
commande avec la commande par fourchette (hystérésis) de courant, nous nous apercevons
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que les deux stratégies partent de points de vue opposés. Dans le cas de la commande par
fourchette, il n’y a pas de problème d’erreur statique, mais par contre la fréquence de
découpage est variable. Une boucle de régulation supplémentaire  doit être rajoutée pour
moduler la largeur de l’hystérésis, et fixer ainsi la fréquence de découpage. Dans le cas de la
commande du courant crête, c’est le contraire, la fréquence de découpage est imposée par une
horloge, mais par contre il apparaît une erreur statique. Dans les deux cas, on ne peut pas
obtenir d’emblée à la fois la fréquence de découpage fixe et l’absence d’erreur statique. Au
moins une boucle de régulation supplémentaire est nécessaire, dans un cas pour fixer la
fréquence de découpage, et dans l’autre pour annuler l’erreur statique.
Enfin, la commande en courant présentée dans ce chapitre assure de bonnes
performances dynamiques. L’évaluation par le calcul de la fréquence limite de décrochage
nous a montré les limites théoriques des performances dynamiques que l’on peut espérer avec
un onduleur débitant sur une charge RL. Les simulations nous ont ensuite montré qu’avec la
stratégie de commande adoptée nous obtenons des performances dynamiques proches de cette
limite théorique. Certes, une commande qui serait capable sur un même front d’horloge de
faire varier la tension de sortie de plusieurs niveaux consécutifs donnerait des performances
dynamiques légèrement meilleures, à la fois en terme de temps de réponse et de fréquence
limite de décrochage. Mais une telle commande ne correspondrait pas à un fonctionnement à
fréquence de découpage fixe. Ainsi, il semblerait qu’avec une commande en courant, du type
contrôle du courant crête ou hystérésis, la limitation des performances dynamiques ne vient
plus de la commande, mais de l’onduleur lui-même. La limitation est alors structurelle. Elle
est due au fait que la tension maximale applicable aux bornes de l’inductance de sortie est
limitée.
Après cette étude théorique de la commande du courant crête appliquée au
convertisseur multicellulaire, nous allons nous intéresser à sa réalisation expérimentale. Ceci




de la commande en mode courant
4.1 - Analyse des besoins et choix de l’architecture de commande
4.1.1 - Présentation du convertisseur
Dans le but de valider expérimentalement la commande en mode courant expliquée au
chapitre 3,  nous cherchons à appliquer celle-ci à un convertisseur tricellulaire précédemment
développé au LEEI. Ce bras est bâti autour d’une structure de six interrupteurs de puissance
(IGBT avec leur diode en anti-parallèle) intégrés dans un même boîtier. L’ensemble se
présente comme un composant de forme rectangulaire, et possède 14 pattes (dont une qui
n’est pas connectée), comme indiqué sur le schéma Figure 102.
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Figure 103- Bras tricellulaire bati autour de la structure intégrée.
Les deux condensateurs flottants sont connectés respectivement entre les pattes E2 et
C5, et E3 et C4, le bus continu entre E1 et C6, et la charge en E4. La structure montrée en
Figure 102 laisse le choix d’un montage en onduleur, avec un point milieu capacitif, ou en
hacheur. Une carte de commande, utilisant des optocoupleurs envoie les ordres de commande
sur les 6 gâchettes des IGBT (G1, G2 …G6), comme indiqué sur la Figure 103. Un ensemble
radiateur/ventilateur fixé au boîtier assure le refroidissement des composants de puissance.
Nous choisissons de faire fonctionner le bras tricellulaire sous une tension
d’alimentation continue de 200 Volts, et avec une fréquence de commutation d’environ 20
kHz pour chaque interrupteur. Le point E4 est relié à une charge R-L constituée d’un plan de
charge et d’une inductance sans noyau de fer.
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4.1.2 - Architecture de réalisation de la commande en mode courant 
Nous avons vu au chapitre 3 (paragraphe 3.3) que la commande en mode courant de
l’onduleur multicellulaire nécessite deux rampes de compensation entrelacées. Chacune des
deux rampes est ensuite additionnée au courant de référence iLref pour donner les deux butées
iLref_inf et iLref_sup . Le courant mesuré en sortie de l’onduleur (iL) est comparé à ces deux butées
pour déterminer les variations de niveau de la tension de sortie. Deux solutions sont à priori
envisageables pour générer les butées iLref_inf et iLref_sup .
4.1.2.1 - Solution hybride analogique/numérique
Nous pouvons tout d’abord envisager une solution analogique. Les rampes sont alors
générées par un montage à capacité commutée, avec une charge brutale d’un condensateur,
suivie d’une décharge à courant constant. La Figure 104 montre l’exemple d’un tel dispositif
permettant de générer une dent de scie asymétrique, entre 0 et +E. On peut imaginer une























b) Formes d’onde obtenues
Figure 104- Génération d’une rampe de compensation par un montage à capacité commutée.
Quelle que soit la topologie retenue pour le montage à capacité commutée, la décharge
à courant constant nécessite une source de courant précise, faute de quoi la pente des rampes
de compensation ne sera pas fixée précisément. D’autre part, il est important d’assurer une
période constante sur le signal en dent de scie obtenu aux bornes de la capacité commutée. Ce
point nécessite de cadencer les ordres de commande de T1 et T2 sur un signal d’horloge. La
Figure 105 montre une organisation possible de la commande en mode courant, avec
génération analogique des butées iLref_inf et iLref_sup. La comparaison entre chaque butée et le
courant mesuré est également réalisée de manière analogique. Il en résulte deux signaux
logiques trop_grand et trop_faible qui sont envoyés en entrée d’un FPGA. Ce dernier remplit
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deux fonctions. D’une part, le FPGA assure toute la partie algorithmique de la commande en
mode courant. A partir des informations trop_grand et trop_faible, il détermine le niveau de
tension adéquat en sortie de l’onduleur, de manière à ce que le courant poursuive sa référence.
Puis il délivre en conséquence les signaux de commande des interrupteurs de puissance (SC1,
1SC , SC2, 2SC , SC3, 3SC ). D’autre part, le FPGA génère le signal impulsionnel qui cadence
la rampe de compensation : le signal d’horloge issu du quartz est traité par un diviseur de
fréquence, afin d’obtenir la fréquence de commutation désirée sur la tension de sortie (fh de
l’ordre de 60 kHz). Une détection des fronts montants permet d’obtenir les impulsions de
commande du montage à capacité commutée. Tout ceci montre que la solution retenue ne peut
être purement analogique. L’algorithme de commande en mode courant, de par sa complexité,
doit être implanté numériquement. Nous n’avons pas retenu cette solution hybride
analogique/numérique à cause de la relative difficulté pour générer proprement une rampe de









































Figure 105- Organisation hybride de la commande en mode courant.
4.1.2.2 - Génération numérique de la rampe de compensation
Nous avons vu au paragraphe précédent qu’un FPGA est de toute façon nécessaire
pour exécuter les algorithmes de la commande en mode courant. Dans cette optique, nous
avons choisi d’utiliser aussi le FPGA pour générer numériquement la rampe de compensation,
et les butées inférieure et supérieure de courant (iLref_inf et iLref_sup). La Figure 106 montre
l’organisation que nous avons finalement adoptée.
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Figure 106- Solution avec génération numérique des rampes de compensation.
Vue générale de la commande.
Un oscillateur à quartz délivre un signal d’horloge à 16 MHz qui cadence le
fonctionnement du FPGA. Le courant de référence provient du DSP connecté par un bus 32
bits sur le FPGA, et se trouve codé sur 8 bits. Un convertisseur analogique-numérique ultra-
rapide code sur 8 bits la valeur mesurée du courant en sortie de l’onduleur. Ce CAN est
synchronisé sur le même signal d’horloge à 16 MHz que le FPGA.
A l’intérieur du FPGA, nous distinguons quatre grands blocs. Le premier bloc
remplace à lui seul toute la partie analogique de la commande qui était présentée en Figure
105. Il génère tout d’abord la rampe de compensation, grâce à un décompteur. Cette rampe
additionnée (respectivement soustraite) au courant de référence donne la butée supérieure
iLref_sup (respectivement la butée inférieure iLref_inf ). Puis le courant numérisé est comparé à ces
deux butées, pour donner les deux signaux trop_grand et trop_faible, définis de la manière
suivante :
· Si iL > iLref_sup , trop_grand = 1
· Si iL £ iLref_sup , trop_grand = 0
· Si iL < iLref_inf , trop_faible = 1
· Si iL ³ iLref_inf , trop_faible = 0
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Les deux informations trop_grand et trop_faible constituent les signaux d’entrée du
deuxième bloc. Dans ce deuxième bloc est codé l’algorithme de détermination du niveau de
tension en sortie du convertisseur (algorithme détaillé dans le chapitre précédent, au
paragraphe 3.4.2). Cet algorithme nécessite aussi la détection des fronts montants de la rampe
de compensation. C’est pourquoi le signal impulsionnel début_motif est envoyé en entrée du
deuxième bloc. Chaque impulsion de début_motif marque le début d’une période de
découpage de la tension de sortie. L’algorithme de détermination du niveau estime à tout
instant si le niveau actuel est trop faible ou trop élevé, et il délivre deux signaux
impulsionnels augmenter_niveau et diminuer_niveau. Ces deux signaux commandent chaque
changement de niveau de la tension de sortie. Une impulsion sur augmenter_niveau entraîne
une augmentation d’un niveau de Vs. De même, chaque impulsion sur diminuer_niveau fait
baisser le niveau de sortie d’une unité. Le troisième bloc intitulé « commande cellules »
contient l’algorithme d’équilibrage des tensions cellules. Pour chaque changement de niveau
demandé par le bloc précédent, il choisit la cellule qu’il va faire commuter de manière à
équilibrer les trois tensions cellules. L’information sur la valeur relative de ces trois tensions













(1 £ i £ 3, 1 £ j £ 3 et i ¹ j)
Bien entendu , l’obtention des tensions cellules Vcell1, Vcell2 et Vcell3 nécessite un
traitement analogique des tensions flottantes mesurées Vc1 et Vc2 , ainsi que de la tension de
bus continu (ec). Le bloc d’équilibrage délivre trois signaux SC1, SC2 et SC3 qui définissent
l’état de conduction de chaque cellule de commutation. Ces trois signaux attaquent le bloc de
création des temps morts. Ce dernier bloc génère des temps morts de 800 ns entre les
interrupteurs complémentaires d’une même cellule de commutation. Finalement, en sortie du
FPGA, nous obtenons les six signaux de commande des six IGBT constituant le bras
tricellulaire. Ces six signaux passent à travers un buffer avant d’être envoyés vers les
optocoupleurs de la carte  de commande du bras.
4.1.3 - Instrumentation de la maquette
4.1.3.1 - Capteur de courant
Nous désirons asservir le courant en sortie du convertisseur multicellulaire, en
contrôlant sa valeur crête. Ceci implique que le capteur de courant perçoive non seulement la
composante basse fréquence du courant, mais aussi son ondulation à la fréquence de
découpage (62.5 kHz dans notre cas). Pour cette raison, nous avons choisi d’utiliser un
capteur de courant à effet Hall, et à grande bande passante. Le modèle retenu est le LEM
La55p. Il possède une bande passante à –1 dB de 200 kHz. Le principe de fonctionnement du
capteur de courant à effet Hall et les caractéristiques du La55p sont présentées en annexe. En
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pratique, la bande passante de ce capteur s’est révélée suffisante pour voir très nettement
l’ondulation du courant à 62.5 kHz. Vu de sa sortie, le capteur à effet Hall se présente comme
une source de courant, commandée par le courant à mesurer. Dans le cas du La55p, le courant
secondaire est proportionnel au courant primaire, avec un rapport 
1000
1
. Le signal en courant















Is=         Ip
1
1000 iL_numérisé8
Figure 107- Mise en œuvre du capteur de courant à effet Hall.
La Figure 107 montre le branchement du capteur La55p. Afin de ne pas perturber le
signal observé aux bornes de RM, l’impédance d’entrée de la carte CAN devra être très
supérieure à la résistance de mesure. Cette dernière est dimensionnée en fonction de la plage
de variation du courant à mesurer, et de la valeur nominale souhaitée pour la tension VM.
Notre maquette est prévue pour fonctionner sous une tension d’alimentation de 200 V. Le




= 5.9 A, en configuration hacheur. Le capteur La55p étant prévu pour mesurer un
courant de 50 A, nous avons fait passer trois fois le fil de sortie du convertisseur dans la
fenêtre du capteur. Ce dernier mesure alors un courant équivalent de l’ordre de 18 A. Le
courant résultant en sortie du LEM vaut donc 18 mA. Nous avons choisi RM=200 W, ce qui
conduit à une tension VM comprise entre 0 et 3.6 V en configuration hacheur et –1.8 V et +1.8
V en configuration onduleur.
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4.1.3.2 - Choix et mise en œuvre du CAN
Le convertisseur analogique-numérique est l’élément crucial de la régulation car il
numérise le courant de sortie mesuré par le capteur La55p, pour l’envoyer en entrée du
FPGA. La première interrogation concerne la fréquence de conversion requise pour un bon
fonctionnement de l’asservissement du courant. Trois aspects sont à prendre en compte lors
du choix de cette fréquence.
Tout d’abord, la valeur numérique en sortie du CAN doit restituer correctement
l’ondulation du courant à 62.5 kHz mesurée par le capteur. Une fréquence de conversion au
moins dix fois plus élevée que la fréquence apparente de découpage  est donc nécessaire, soit
environ 600 kHz.
Deuxièmement, le courant numérisé par le CAN est comparé à l’intérieur du FPGA
avec les butées iLref_inf et iLref_sup générées numériquement. Pour réaliser cette comparaison
proprement, il faut synchroniser l’échantillonnage effectué par le CAN avec les « marches »
de la rampe de compensation. La Figure 108 illustre ce problème de synchronisation.
Rampe de compensation








Figure 108- Synchronisation entre les échantillons délivrés par le CAN et les marches de la
rampe de compensation. Sur cet exemple, 2 échantillons par marche. Dans notre cas, nous
aurons 8 échantillons par marche.
Enfin, le troisième point est plus d’ordre technologique. La plupart des convertisseurs
analogique-numérique rapides possèdent un temps de latence non négligeable. Aussi, bien
que leur fréquence de conversion soit très élevée, il s’écoule plusieurs périodes d’horloge
entre la prise de l’échantillon analogique et le moment où la valeur numérique correspondante
est disponible en sortie du CAN. Ce temps de latence introduit un retard pur dans la boucle de
régulation de courant et risque de déstabiliser la commande. Pour le réduire au maximum, il
suffit de choisir une fréquence d’horloge (donc de conversion) très élevée.
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Les trois considérations énoncées ci-dessus nous ont amenés à opter pour les
convertisseur analogique-numérique THS 1030 (Texas Instruments), et à choisir la fréquence
d’échantillonnage égale à 16 MHz. Le signal d’horloge à 16 MHz issu du quartz cadence à la
fois le fonctionnement du FPGA et du THS 1030, ainsi le problème de synchronisation est
résolu. Le temps de latence du THS 1030 est de l’ordre de 4 périodes d’horloge, soit dans
notre cas 250 ns. Ce retard est minime par rapport à la période de découpage de 16µs, et ne
devrait pas perturber la stabilité de la commande. D’autre part, le THS 1030 est un
convertisseur analogique-numérique 10 bits. Nous n’avons pas besoin d’une telle précision
sur la valeur numérique du courant, aussi nous n’avons utilisé que les 8 bits de poids fort.
Enfin, le THS 1030 accepte un signal analogique d’entrée évoluant sur une certaine plage de
valeurs. Dans le mode de fonctionnement que nous avons choisi, cette plage de valeurs
s’étend entre 0 et 2 Volts. Une mise en forme du signal analogique d’entrée issu du capteur de
courant est par conséquent nécessaire. La Figure 109 montre le montage utilisé pour régler le
gain et l’offset. Dans le cas d’un fonctionnement du bras multicellulaire en mode hacheur,
l’offset doit être nul. En mode onduleur, la valeur zéro du courant de sortie correspond au




















































RM=  200 W
R0=  10 kW
R1=  10 W
RP=  50 kW (réglable)
R2=  20 kW (réglable)
R=  4.7 kW
RP2= 10kW

















Figure 109- Mise en forme du signal issu du capteur de courant.
4.1.3.3 - Capteurs et chaîne de traitement des tensions flottantes
La méthode retenue pour équilibrer les tensions aux bornes des condensateurs flottants
a été présentée au chapitre 2. Il s’agit de l’égalisation des tensions cellules. Pour réaliser une
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telle commande,  nous avons besoin de mesurer à tout instant les deux tensions flottantes,
ainsi que la tension du bus continu. Nous avons pour cela réutilisé une carte déjà existante et
permettant la mesure de 4 tensions différentielles : la carte PEC 31. La Figure 110 présente le
principe de la mesure différentielle des tensions flottantes. Deux montages diviseurs de
tension (R1,R2) permettent d’obtenir entre les points A2 et B2 une différence de potentiel
proportionnelle à la tension captée. Bien entendu, R1 est une résistance haute tension afin de





 est très faible, pour obtenir
une tension VA2B2 de l’ordre de quelques volts.. Dans notre application, nous avons choisi
R1=3.9 MW et R2=24 kW. Pour chaque mesure différentielle, un potentiomètre Rp permet
d’ajuster et d’égaliser le gain des deux ponts diviseurs, afin de rejeter complètement le mode
commun du signal VA2B2. Puis un amplificateur d’instrumentation (AD620) délivre la tension
Vckmes proportionnelle à VA2B2. Le gain K de l’AD620 est réglable grâce à un potentiomètre
(RG). Finalement, le signal en sortie de l’amplificateur et la tension flottante à mesurer sont





























Figure 110- Capteur de tension différentielle. Carte PEC 31.
Grâce à la carte PEC 31, nous obtenons trois signaux analogiques proportionnels aux
tensions flottantes (Vc1 et Vc2) et à la tension de bus du bras tricellulaire (ec). Ces trois signaux
sont envoyés vers une autre carte représentée sur la Figure 111, qui calcule l’image des
tensions cellules et les compare deux à deux. Au chapitre précédent, nous avons défini chaque
tension cellule comme la différence entre les tensions aux bornes des deux condensateurs
flottants qui encadrent la cellule considérée :
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1--= ckckcellk VVV pour 1 £ k £ p.
avec Vcp= ec (tension de bus continu)
et Vc0= 0
Deux montages soustracteurs permettent d’obtenir les signaux Vcell2mes et Vcell3mes, de










































































Figure 111- Traitement des tensions flottantes mesurées: calcul et comparaison des tensions
cellules.
Trois comparateur à hystérésis utilisant des composants LM311 comparent ensuite les
trois tension cellules mesurées. Leur rôle consiste à générer trois signaux TTL, notés CP12,













pour  1 £ i £ 3, 1 £ j £ 3, et  i ¹ j.
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Les trois signaux TTL résultants CP12, CP13 et CP23 sont transmis vers le FPGA pour
être pris en compte dans l’algorithme d’équilibrage des tensions cellules.
4.1.4 - Agencement de la maquette
Dans le paragraphe consacré à l’instrumentation de la maquette, nous avons présenté
les différentes cartes d’acquisition des variables d’état du système à commander. Ces
différentes cartes renvoient leurs informations sous forme de signaux logiques ou numériques
vers la carte FPGA.
· La carte supportant le convertisseur analogique-numérique THS 1030 renvoie la
valeur numérique du courant mesuré, codée sur 8 bits.
· La carte de traitement des tensions flottantes renvoie les signaux logiques CP12,
CP13, et CP23, qui sont le résultat de la comparaison des tensions cellules entre
elles.
La Figure 112 montre l’interconnexion des différentes cartes. Remarquons que tous les
signaux analogiques (courant mesuré, tensions flottantes mesurées et tension de bus mesurée)
transitent par la carte « Mesure Et Filtrage ». Cette carte est modulable, et permet d’insérer
des filtres passe bas d’ordre 4 (doubles filtres de Butterworth). En ce qui concerne le courant
mesuré, nous avons juste inséré un gain. Du point de vue des tensions flottantes et de la
tension de bus, la carte MEF est transparente. Nous avions besoin de percevoir l’ondulation
des tensions flottantes à la fréquence de découpage, c’est pourquoi nous avons ôté les filtres
passe bas pour les remplacer par un simple pont. La carte FPGA délivre les signaux de
commande des six interrupteurs, en format TTL. Ces six signaux sont repris par la carte
driver, qui assure l’isolement de la commande grâce à des opto-coupleurs.  Cette carte driver
est directement vissée sur le boîtier du bras tricellulaire.



































Figure 112- Vue d’ensemble de la maquette: bras tricellulaire et les différentes cartes
associées.
4.2 - Programmation du FPGA
En raison de la complexité du programme à implanter dans le FPGA, nous avons
divisé celui-ci en quatre grands blocs, comme indiqué sur le schéma de la Figure 106. Dans ce
paragraphe, nous allons détailler le fonctionnement de chacun de ces quatre blocs.
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4.2.1 - Premier bloc : génération des butées de courant et comparaison avec le courant
numérisé
Le premier bloc joue un rôle triple. D’une part, il fabrique la rampe de compensation,
ainsi que les butées de courant iLref_inf et iLref_sup. D’autre part, il compare ces deux butées avec
le courant numérisé par le CAN, pour générer les signaux trop_grand et trop_faible. Enfin, il
crée le signal impulsionnel début_motif synchronisé sur la rampe numérique. La Figure 113
montre la constitution de ce premier bloc. Le signal d’horloge à 16 MHz cadence son
fonctionnement, en particulier la génération de la rampe de compensation. Nous trouvons tout
d’abord un diviseur de fréquence par 8 qui ramène la fréquence du signal intermédiaire à 2
MHz. Ce signal intermédiaire rythme le fonctionnement d’un décompteur. La rampe ainsi
générée est codée sur 5 bits, en code complément à deux. De cette manière, nous obtenons
une rampe de 32 marches, chaque marche correspondant à 8 périodes de signal de quartz. Le
choix du nombre de bits codant la rampe n’est pas innocent. En effet, le courant numérisé est
codé sur 8 bits. Il peut donc varier entre –128 et +127, ce qui correspond à une amplitude de
256 quanta. L’amplitude de la rampe vaut 32 quanta, d’où un rapport 
8
1
 entre l’amplitude de
la rampe et l’amplitude maximale crête à crête du courant numérisé. Une porte ET logique à 5
entrées détecte le moment où la valeur de la rampe numérique vaut +15. Il en résulte le signal
impulsionnel début_motif, dont la période vaut Th =16 µs. Une fois générée, la rampe doit être
additionnée et soustraite au courant de référence issu du DSP. Cette opération ne peut se faire
directement, car iLref est codé sur 8 bits. De plus, il existe une possibilité de dépassement des
valeurs extrêmes –128 et +127 lors de l’addition ou de la soustraction. Pour cette raison, nous
avons converti le signal de rampe et le courant de référence en nombres 9 bits codés en
complément à 2. Les 5 bits (respectivement 8 bits) de poids faible restent alors inchangés, et
on rajoute 4 bits (respectivement 1 bit) de poids fort en complétant avec des 0 ou des 1, selon
le signe du nombre. L’addition et la soustraction s’effectuent sur 9 bits, d’où des butées iLref_inf
et iLref_sup codées elles aussi sur 9 bits, en code complément à 2. Le courant numérisé iL doit
être également converti en nombre 9 bits avant d’être comparé aux butées supérieure et
inférieure. Rappelons que trop_grand vaut 1 lorsque iL est supérieur à iLref_sup , et trop_faible
vaut 1 lorsque est iL est inférieur à iLref_inf . Les trois signaux début_motif, trop_grand et
trop_faible sont envoyés dans le bloc de détermination du niveau de tension.
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Conversion
8 ® 9 bits
Conversion
8 ® 9 bits
Conversion













































Figure 113- détail du premier bloc.
4.2.2 - Deuxième bloc : détermination du niveau de tension
Le bloc de détermination du niveau de tension  exécute l’algorithme  présenté dans le
chapitre 3, aux paragraphes 3421 et 3422. Ses signaux d’entrée sont début_motif, trop_grand,
trop_faible, ainsi que les ordres de commande SC1, SC2 et SC3, délivrés par le bloc
« commande_cellules » (voir le schéma d’organisation générale de la Figure 106). La
détermination du niveau de tension s’effectue de manière itérative, par rapport au niveau
actuel : le deuxième bloc génère deux signaux impulsionnels augmenter_niveau et
diminuer_niveau. Chaque impulsion du signal augmenter_niveau (respectivement
diminuer_niveau) provoque une augmentation (respectivement une diminution) d’un niveau
de la tension de sortie. Nous verrons dans la partie consacrée à la validation expérimentale le
genre d’inconvénients propres à une telle stratégie itérative. Compte tenu de la complexité de
l’algorithme de détermination du niveau de tension, il s’est avéré nécessaire de générer des
signaux intermédiaires, afin de réaliser tous les tests prévus par l’algorithme. Ces signaux
intermédiaires sont tous produits par des sous-blocs. Nous allons dans un premier temps en
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faire l’inventaire, puis ensuite revenir au cœur de l’algorithme de changement de niveau, avec
la génération des signaux augmenter_niveau et diminuer_niveau.
4.2.2.1 - Génération des signaux intermédiaires
4.2.2.1.1 - Signaux de test de niveau
Avant d’ordonner toute augmentation de niveau sur la tension de sortie, l’algorithme
doit savoir si celle-ci n’est pas déjà maximale. C’est pourquoi le signal test_niveau_maxi est
généré par un ET logique ente les ordres de commande des 3 cellules de commutation.
test_niveau_maxi = 321 SCSCSC ··
·  symbolise le ET logique.
En effet, le niveau de la tension de sortie est maximal lorsque ces trois signaux  de
commande sont à l’état 1.
De même, avant de demander toute diminution de tension, il est nécessaire de savoir si
celle-ci n’est pas déjà minimale. L’algorithme utilise par conséquent le signal
test_niveau_mini, défini comme suit :
test_niveau_mini = 321 SCSCSC ··
avec la notation iSC = complémentaire de SCi.
4.2.2.1.2 - Nature de la précédente variation de niveau
Au début de chaque période de découpage, l’algorithme compare le courant numérisé
avec les deux butées inférieure et supérieure (voir chapitre 3, § 3421). Dans le cas où iL_numérisé
est compris entre iLref_inf et iLref_sup, l’algorithme demande une variation de niveau
complémentaire de la variation précédemment enregistrée. Un signal logique est donc
nécessaire, pour garder en mémoire le sens de la dernière commutation. Nous avons choisi
d’appeler ce signal « dernier_front ». Les Figure 114.a et b montrent comment ce signal est
généré. Trois blocs détectent les fronts montants et les fronts descendants des ordres de
commande des trois cellules de commutation (SC1, SC2 et SC3). Grâce à l’emploi d’une
bascule Set-Reset, tout front montant enregistré sur l’un des trois signaux SC1, SC2 et SC3, fait
passer dernier_front à la valeur 1. De même, tout front descendant ramène dernier_front à 0.
La Figure 114.b rappelle le montage logique permettant la détection des fronts.
















































b) détection d’un front montant et d’un front
descendant.
Figure 114- Bloc de génération du signal dernier_front.

















b) croisement avec iLref_inf  ‘en descendant’.
Figure 115- Génération des signaux dépassement_inf et dépassement_sup par détection des
fronts montants de trop_grand et trop_faible.
Tous les croisements entre le courant numérisé et une butée iLref_inf ou iLref_sup
n’entraînent pas nécessairement un changement de niveau. L’algorithme doit d’abord
discerner le sens du croisement (voir Figure 68, paragraphe 3422 du chapitre 3). Pour détecter
un croisement ascendant de  iL avec iLref_sup, il suffit de relever les fronts montants du signal
trop_grand. Une détection de front est alors nécessaire. De même, un croisement descendant
de iL avec iLref_inf  se traduit par un front montant du signal trop_faible. Les Figure 115 a et b
illustrent ces deux cas. Les signaux dépassement_inf et dépassement_sup sont générés par
détection des fronts montants de trop_faible et trop_grand. Chaque impulsion sur
dépassement_inf ou dépassement_sup sera susceptible d’entraîner un changement de niveau
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de la tension de sortie, sous réserve que les conditions sur test_niveau_maxi ,
test_niveau_mini et test_intersection soient remplies.
4.2.2.1.4 - Le drapeau test_intersection
Le signal test_intersection est une variable destinée à empêcher des changements
multiples de niveau sur une même période de découpage. Grâce à une bascule Set-Reset,
test_intersection est remis à 0 au début de chaque période de découpage (impulsion sur le
signal début_motif). Puis au cours de la période, lorsque les conditions sont remplies pour un
changement de niveau de la tension de sortie, test_intersection est mis à 1. Une fois que
test_intersection est à 1, cela fige l’état de Vs jusqu’à la prochaine impulsion de début_motif.



















horloge (fQ= 16 MHz)
Figure 116- Dispositif de génération du signal test_intersection.
4.2.2.2 - Algorithme de changement de niveau
Nous avons vu au chapitre précédent que le changement de niveau se produit soit au
début de chaque période de découpage (sur une impulsion de début_motif), soit lorsque le
courant numérisé croise une butée ‘dans le mauvais sens’ (impulsion sur dépassement_inf ou
dépassement_sup).
Pour fragmenter les difficultés, nous avons choisi de créer deux blocs. Le premier,
intitulé augmentation est chargé de générer le signal impulsionnel  augmenter_niveau. Le
second appelé diminution fabrique le signal diminuer_niveau. Nous allons maintenant
détailler la constitution de ces deux blocs.
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4.2.2.2.1 - Bloc d’augmentation de niveau
L’augmentation de niveau se produit dans les trois cas suivants :
· Au début de la période de découpage, si le courant numérisé est trop faible, et si le
niveau n’est pas maximum.
iniveautestfaibletropmotifdébutniveauaugmenter max_____ ··=
OU
· Au début de la période de découpage, si le courant n’est ni trop grand, ni trop
faible, et si le dernier front rencontré était descendant.
frontdernieriniveautestgrandtropfaibletropmotifdébutniveauaugmenter _max______ ····=
OU
· Si le courant numérisé croise la butée inférieure en descendant, si le niveau n’est
pas maximum, et si test_intersection vaut 0.
augmenter_niveau= dépassement_inf tionertestiniveautest secint_max__ ··






















 Figure 117- Génération du signal augmenter_niveau.
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4.2.2.2.2 - Bloc de diminution de niveau
Ce bloc est similaire au précédent. La diminution de niveau se produit dans les trois
cas suivants:
· Au début de la période de découpage, si le courant numérisé est trop grand, et si le
niveau n’est pas minimum.
diminuer_niveau =  début_motif · trop_grand · iniveautest min__
OU
· Au début de la période de découpage, si le courant n’est ni trop grand, ni trop
faible, et si le dernier front rencontré était descendant.
frontdernieriniveautestgrandtropfaibletropmotifdébutniveauuerdi _min______min ····=
OU
· Si le courant numérisé croise la butée supérieure en montant, si le niveau n’est pas
minimum, et si test_intersection vaut 0.
diminuer_niveau= dépassement_sup tionertestiniveautest secint_min__ ··






















Figure 118- Génération du signal diminuer_niveau.
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4.2.3 - Algorithme d’équilibrage des tensions cellules
La stratégie d’équilibrage des tensions aux bornes des condensateurs flottants a déjà
été présentée au chapitre précédent. Il s’agit de l’équilibrage des tensions cellules [MAR,00].
Le tableau de la Figure 119 rappelle les règles guidant le choix de la cellule qui va commuter,
en fonction du sens d’évolution de la tension de sortie et du signe du courant.
Action sur le niveau
de tension




… celle ayant la
tension Vcell la
plus…
Augmenter (+1) >0 bloqué haute
Augmenter (+1) <0 bloqué basse
Diminuer (-1) >0 amorcé basse
Diminuer (-1) <0 amorcé haute
Figure 119- Choix de la cellule qui va commuter.
Pour programmer l’algorithme correspondant à ce tableau dans le FPGA, nous avons
largement repris la méthode exposée dans [MAR,00], et cela donne le schéma de la Figure
120. Les signaux d’entrée sont augmenter_niveau et diminuer_niveau, ainsi que les résultats
des comparaisons des tensions cellules entre elles (CP12, CP13, CP23). En sortie de ce bloc
« commande_cellule », nous avons les signaux de commande des cellules de commutation :
SC1, SC2 et SC3. Ces trois signaux logiques sont générés par trois bascules Set-Reset. Sur
chaque bascule, une entrée ‘enable’ permet d’inhiber ou non l’évolution du signal de
commande SCi correspondant. Cette entrée enable est commandée par le signal intermédiaire
DC0 défini comme suit :
niveauuerdiniveauaugmenterC _min_0 ·=D
Ainsi, tant qu’aucun changement de niveau n’est demandé, DC0 =1, et l’état des
signaux SC1, SC2 et SC3 reste figé. Dès qu’une impulsion apparaît sur augmenter_niveau ou
diminuer_niveau, DC0 passe à 0, et l’une des trois bascules Set-Reset peut alors commuter.
En plus de DC0, le signal intermédiaire DC1 est également généré :
niveauuerdiniveauaugmenterC _min_1 ·=D
DC1 renseigne sur le sens de changement de niveau. Lorsque DC0 = 0, le cas DC1 = 1
correspond à une augmentation de niveau,  tandis que DC1 = 0 correspond à une diminution.
Les signaux set_celli et reset_celli (1 £ i £ 3) commandent les trois bascules Set-Reset.
Ils sont définis par les équations logiques suivantes qui découlent directement des choix
indiqués sur le tableau de la Figure 119 :














































Rappelons que CPij est le résultat de la comparaison entre Vcelli et Vcellj :
celljcelliij VVCP ³Û= 1
celljcelliij VVCP <Û= 0
CP*ij est la valeur corrigée de CPij, en tenant compte du signe du courant :
courantsigneCPCP ijij _Å=
*
avec signe_courant =1  Û le courant est positif
signe_courant =0  Û le courant est négatif.
Å Û OU EXCLUSIF




















































Figure 120- Bloc d’équilibrage des tensions cellules.
4.2.4 - Création des temps morts
L’algorithme d’équilibrage des tensions cellules décrit au paragraphe précédent
délivre trois signaux (SC1, SC2 et  SC3). Chacun de ces trois signaux commande une cellule de
commutation du bras tricellulaire. Lorsque le signal SCi (1 £ i £ 3) est à l’état haut, cela
signifie que l’interrupteur du haut de la ième cellule est passant, et que son interrupteur
complémentaire est bloqué. Inversement, si SCi est à l’état bas, alors l’interrupteur du haut est
bloqué et l’interrupteur du bas passant. A partir de chaque signal SCi , le bloc de création des
temps morts fabrique donc deux signaux SCi_haut et SCi_bas qui sont ensuite envoyés sur la
carte ‘driver’ du bras tricellulaire. Les deux signaux SCi_haut et SCi_bas sont complémentaires la
plupart du temps, sauf pendant une brève durée au moment de la commutation de la cellule. A
ce moment là, SCi_haut et SCi_bas sont tous deux à zéro, afin de garantir l’absence de court-
circuit entre les deux interrupteurs complémentaires de la cellule. Nous allons voir dans ce
paragraphe le dispositif logique permettant de générer SCi_haut et SCi_bas à partir de SCi .
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4.2.4.1 - Garantie d’un temps d’amorçage et d’un temps de blocage minimum.
Avant d’envisager la création des deux signaux SCi_haut et SCi_bas il faut s’assurer que
la durée de l’état haut et de l’état bas de SCi est suffisante. Ceci revient à fixer une butée
minimale et une butée maximale sur le rapport cyclique de SCi . La Figure 121 illustre les













b) durée minimale de l’état bas
Figure 121- Nécessité de fixer des butées de rapport cyclique sur le signal SCi..
Pour garantir cette durée minimale de deux fois le temps mort, nous avons imaginé un
dispositif composé de deux décompteurs. Ce dispositif est représenté en Figure 122. Le signal
SCi (1 £ i £ 3) provient du bloc « commande_cellules » situé immédiatement en amont.
Chaque front montant de SCi provoque une impulsion sur l’entrée ‘asynchronous set’ du
premier décompteur. Celui-ci, aussitôt commence à décompter à partir d’une valeur
prédéterminée. Lors du décomptage, au moins l’une des sorties q0…q4 est à l’état 1, donc le
signal cnt_en_am est aussi à 1. A la fin du décomptage, le signal cnt_en_am repasse à zéro et
le décompteur se bloque. Grâce à ce dispositif, tout front montant de SCi provoque une
impulsion de durée prédéterminée sur le signal cnt_en_am. Il suffit alors de faire l’opération
OU entre SCi et cnt_en_am pour assurer une durée minimale de l’état haut de SCi_am. La durée
minimale de l’état bas de SCi_ final est assurée par le même procédé. Chaque front descendant
de SCi_am enclenche le deuxième décompteur. Lors du décomptage, cnt_en_bq vaut 1, puis
passe à 0 à la fin du décomptage. SCi_ final  est alors obtenu par un ET entre SCi_am et le
complémentaire de cnt_en_bq. La durée minimale de l’état haut et de l’état bas du signal
SCi_final  dépend du nombre chargé dans les deux décompteurs, au début de chaque
décomptage.

































Figure 122- Dispositif assurant une durée minimale de conduction et de blocage de SCi.




































Figure 123- Génération des temps morts entre les deux signaux de commande à l’aide d’un
décompteur.
Une fois la durée minimale assurée pour l’état haut et l’état bas de chaque ordre de
commande SCi, le bloc de génération des temps morts crée les deux signaux SCi_haut et SCi_bas.
Son principe de fonctionnement est très semblable à celui du bloc précédent : chaque front
montant ou descendant de SCi enclenche un décompteur. Pendant toute la durée du
décomptage, le signal cnt_en est à 1, et le signal d’inhibition à 0, de sorte que les entrées des
deux bascules flip-flop sont à 0. De ce fait, SCi_haut et SCi_bas sont aussi à 0. Une fois le
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décomptage terminé, cnt_en repasse à 0. En sortie des deux portes ET, nous retrouvons
respectivement SCi et iSC , d’où SCi_haut= SCi et SCi_bas = iSC .
La durée des temps morts est fixée par celle du décomptage. En pratique, nous
choisissons un temps mort de 800 ns. Cela correspond à 13 périodes d’horloge à 16 MHz. La
valeur 13 est donc stockée dans le décompteur, comme valeur de départ du compte à rebours.
4.2.5 - Amélioration de la commande en mode courant
Nous avons vu dans le chapitre précédent qu’il est possible de compenser à la fois les
variations de courant engendrées par les transitions de niveau, et l’erreur statique. Les deux
paragraphes suivants détaillent la programmation logique des deux boucles de compensation.
4.2.5.1 - Compensation des variations de courant
Nous avons tout d’abord programmé un bloc destiné à compenser les variations de
courant engendrées par les transitions de la tension de sortie. Ce bloc s’intitule
« création_décalage », et il génère une valeur numérique du décalage, codée sur 8 bits. Ce
décalage est ensuite additionné au courant de référence iLref, lui aussi codé sur 8 bits, comme
indiqué sur la Figure 124. L’addition du décalage et du courant de référence a été intégrée
dans le même bloc que la génération de la rampe numérique (bloc représenté en Figure 113).
Là encore se pose un problème de retenue : l’addition de deux nombres 8 bits peut donner un
résultat sortant de la plage de valeurs [-128 ;+127]. Une conversion préalable sur 9 bits est
donc nécessaire.
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Conversion
8 ® 9 bits
Conversion

























Figure 124- boucle de compensation des variations de courant.
Examinons maintenant le bloc de création du décalage. Ses signaux d’entrée sont
début_motif, trop_grand, trop_faible, dernier_front, test_niveau_mini et test_niveau_maxi. La
valeur du décalage est un paramètre que l’on fixe une fois pour toutes. A partir des signaux
d’entrée, le bloc de création du décalage prédit à chaque coup d’horloge (à 16 MHz) si une
transition de niveau va se produire ou non, et si oui, dans quel sens. L’algorithme de
prédiction a déjà été présenté dans le chapitre précédent, au paragraphe 3.6.1. Le cablage en
logique séquentielle représenté en Figure 124 en est la conséquence directe. En sortie des
deux portes ET, nous obtenons deux signaux impulsionnels décaler_haut et décaler_bas. Une
impulsion sur décaler_haut signifie que l’on a une transition descendante sur la tension de
sortie. Le nombre « décalage » est alors incrémenté de val_décalage. Inversement, toute
impulsion sur décaler_bas signifie une transition ascendante. Le nombre décalage est alors
décrémenté de val_décalage. Initialement, lors de la mise en fonctionnement du FPGA, le
décalage est à 0, et sa valeur évolue ensuite au gré des transitions de niveau rencontrées.
4.2.5.2 - Compensation de l’erreur statique
La boucle de compensation de l’erreur statique est externe à celle de compensation des
variations de courant. Pour l’implanter dans le FPGA, nous avons intégralement repris la
structure représentée dans le chapitre 3, au paragraphe 3.6.2. Nous reprenons d’ailleurs les
mêmes notations :
· iLref est le courant de référence issu du DSP.
· iLref2 est le courant de référence corrigé par la boucle de compensation de l’erreur.
Chapitre 4 Réalisation expérimentale de la commande en mode courant
- 174 -
· iLreg est le courant de référence corrigé par la boucle de compensation des
variations de courant.
La Figure 125 montre l’organisation de la boucle de compensation de l’erreur statique
telle que nous l’avons programmée dans le FPGA. Du fait du rebouclage, un problème est
apparu sur le choix du nombre de bits. Nous avons été obligés de calculer l’erreur instantanée
et l’erreur moyenne sur 9 bits, et de générer la référence intermédiaire (iLref2_intermédiaire) sur 9
bits également. Comme le bloc « addition_rampe2 » nécessite un signal iLref2 codé sur 8 bits,
une conversion s’est avérée nécessaire, en supprimant le bit de poids faible de iLref2_intermédiaire.
Le calcul de l’erreur moyenne s’effectue grâce à la méthode du double échantillonnage, déjà
présentée au paragraphe 3.6.2. Nous utilisons pour cela deux groupes de 9 bascules DQ. Le
premier groupe est cadencé par le signal impulsionnel début_motif. Nous obtenons de cette
manière un échantillon de l’erreur à chaque début de période de découpage de la tension de
sortie. Le deuxième groupe de bascules est cadencé par le signal milieu_motif, déphasé d’une
demi période par rapport à début_motif. La demi somme des deux signaux échantillonnés
nous donne une valeur approchée de l’erreur moyenne, codée sur 9 bits. Remarquons qu’il
faut diviser par deux avant faire la somme, et non le contraire, afin d’éviter un dépassement
de la plage [-256 ;+255]. Enfin, l’erreur moyenne est soustraite au courant de référence issu
du DSP, pour obtenir iLre2_intermédiaire.
Conversion
8 ® 9 bits
Conversion










































Figure 125-Boucle de compensation de l’erreur statique: implantation numérique dans le
FPGA.
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4.3 - Validation par co-simulation
4.3.1 - Principe de la cosimulation
Dans le chapitre 3, nous avons imaginé une commande du convertisseur
multicellulaire basée sur le contrôle du courant crête. Nous avons validé cette commande de
manière théorique, grâce à des simulations effectuées sous le logiciel SABER.
Dans le présent chapitre, nous proposons un système de blocs programmés en logique
séquentielle, destiné à exécuter les algorithmes présentés dans le chapitre 3. Une question
demeure cependant : comment s’assurer que ces blocs exécutent correctement les différents
algorithmes ? Une éventuelle erreur de programmation du FPGA pourrait entraîner un
dysfonctionnement du convertisseur statique, voire même endommager celui-ci. Pour éviter
cela, il est nécessaire de tester par simulation le bon fonctionnement du programme chargé
dans le FPGA avant de mettre la maquette sous tension. Le problème d’une telle simulation
est que nous sommes en présence de deux systèmes complexes en interaction. Nous avons
d’une part le modèle du bras tricellulaire, avec ses capteurs de courant et de tension, et d’autre
part le modèle du composant logique programmable (le FPGA). Les deux modèles ne peuvent
être simulés par le même simulateur. Pour toute la partie électrique, un simulateur du type
SABER convient tout à fait. Par contre, la partie logique nécessite un simulateur VHDL du
type Modelsim. Pour cette raison, nous avons dû co-simuler l’ensemble du système. La
définition de la co-simulation est donnée dans [RUE,02] :
« La co-simulation est basée sur l’exécution conjointe de simulateurs, chaque
simulateur représentant une partie spécifique du circuit à concevoir ou de son environnement.
Une interface de co-simulation doit permettre l’échange de données entre les simulateurs tout
en respectant les contraintes de types et de taille et surtout permettant de respecter la
synchronisation temporelle des deux simulateurs. » [RUE,02], chapitre 4, § 4.3.
Pour co-simuler le système complexe, nous avons eu recours à deux logiciels
interfacés entre eux, comme représenté en Figure 126.
· Le logiciel SABER simule toute la partie électrique du système : le convertisseur
statique, les capteurs de courant et de tension, le calcul des tensions cellules et des
signaux de comparaison CPij, la génération du courant de référence et du signal
d’horloge.
· Le logiciel Modelsim simule toute la logique séquentielle implantée dans le FPGA.
Les deux simulateurs simulent chacun une partie du système, et échangent les données
entre eux grâce à une mémoire partagée [RUE,02]. Le résultat des co-simulations permet ainsi
de vérifier le bon fonctionnement des programmes stockés dans le FPGA, sans risquer
d’endommager le convertisseur statique [GAT,04].




































6 signaux de commande
(SC1_haut   ®   SC3_bas)
Figure 126- Co-simulation du système électrique et de sa commande par le FPGA.
4.3.2 - Résultats obtenus
La co-simulation est un excellent outil destiné à valider le bon fonctionnement des
différents algorithmes avant de les implanter physiquement dans le FPGA. Cependant, elle
nécessite une grosse puissance de calcul. Les temps de calcul peuvent être assez longs, de
l’ordre de plusieurs minutes, et les opérations pour lancer une co-simulation assez lourdes.
C’est pourquoi, nous n’avons pas cherché à exploiter cet outil pour caractériser les
performances dynamiques du système étudié. Les deux sous-paragraphes qui suivent
présentent juste les résultats obtenus avec un courant de référence sinusoïdal basse fréquence.
4.3.2.1 - Sans aucune compensation
La Figure 127 montre les courbes obtenues par co-simulation de l’onduleur 3 cellules
et de sa commande par FPGA. Les résultats sont conformes aux courbes théoriques montrées
dans le chapitre précédent. A ce stade, la plupart des erreurs de programmation ont été
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détectées, et le programme peut être implanté dans le FPGA, en vue de la mise en
fonctionnement de la maquette.
Figure 127- Validation de la commande en mode courant par co-simulation.
4.3.2.2 - Avec compensation des variations de courant
La Figure 128 valide l’implantation numérique du bloc de création de décalage : les
variations de courant sont effectivement compensées, mais l’erreur statique est aggravée.
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Figure 128- Co-simulation du dispositif avec compensation des variations de courant.
4.4 - Validation expérimentale
4.4.1 - Commande en boucle ouverte
Nous avons dans un premier temps fait fonctionner le bras tricellulaire en boucle
ouverte, en mode MLI. Le DSP génère un signal modulant sinusoïdal basse fréquence (50
Hz), codé sur 8 bits. Le FPGA fabrique trois porteuses triangulaires haute fréquence
régulièrement déphasées entre elles. La comparaison entre le signal modulant et les trois
porteuses donne trois ordres de commande, un pour chaque cellule de commutation. Viennent
ensuite trois blocs de création de temps morts qui fabriquent les trois signaux manquants pour
commander les 6 IGBT. La Figure 129 montre les ordres de commande des interrupteurs du
haut des 3 cellules de commutation, ainsi que le tension mesurée par une sonde différentielle
en sortie de l’onduleur. Les trois ordres de commande sont eux aussi régulièrement déphasés.








Figure 129- Ordres de commande des 3 cellules de commutation, et tension de sortie.
L’équilibrage des tensions flottantes s’effectue naturellement [CAR,96]. La Figure
130 montre la dynamique de cet équilibrage en présence d’un échelon de la tension
d’alimentation. Remarquons que la tension de bus (ec) met un certain temps à s’établir, à







Figure 130- Commande en boucle ouverte: réponse à un échelon de la tension
d’alimentation. Equilibrage des tensions flottantes.
4.4.2 - Commande avec équilibrage actif des tensions cellules
Une fois le fonctionnement de l’onduleur assuré en boucle ouverte, la seconde étape
consiste à valider l’algorithme d’équilibrage des tensions cellules présenté dans le paragraphe
4.2.3 de ce même chapitre. Pour ce faire, nous avons utilisé le bloc « commande_cellules »
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représenté au paragraphe 4.2.3, et nous lui avons associé un modulateur précédemment
développé [DEL,03]. La Figure 131 illustre le principe de fonctionnement de ce modulateur.
Trois porteuses triangulaires, toutes en phase, sont générées par 3 compteurs-décompteurs. La
première est codée entre 0 et 255, la seconde entre 255 et 510, et la troisième entre 510 et 765.
Le DSP génère le signal modulant sinusoïdal, codé entre 0 et 765. Ce signal modulant
comparé aux trois porteuses donne un signal résultant variant entre 0 et 3, obtenu de la
manière suivante :
· Si le signal modulant est inférieur à la porteuse n°1, alors le signal résultant vaut 0.
· Si le signal modulant est compris entre la porteuse n°1 et la porteuse n°2, alors le
signal résultant vaut 1.
· Si le signal modulant est compris entre la porteuse n°2 et la porteuse n°3, alors le
signal résultant vaut 2.
















Figure 131- Modulateur utilisé pour commander le convertisseur multicellaire.
Le signal résultant présente ainsi un découpage très semblable à celui d’une MLI
sinus-triangle ‘classique’. Ce signal évolue entre 0 et 3, donc il peut être codé sur 2 bits. La
détection des fronts montants et descendants de ce signal permet d’obtenir les signaux
impulsionnels augmenter_niveau et diminuer_niveau, qui sont envoyés en entrée du bloc
d’équilibrage des tensions cellules. La Figure 132 représente l’organisation du programme
implanté dans le FPGA. Le système de génération des temps morts, non représenté sur cette
figure, est identique à celui présenté au paragraphe 4.2.4.





















CP12 CP13 CP23 signe_courant
Génération porteuses
+ comparaison
Figure 132- Stratégie de commande associant un modulateur et l’équilibrage actif des
tensions cellules.
L’observation à l’oscilloscope des formes d’ondes obtenues avec cette stratégie de
commande montre tout d’abord l’efficacité de l’équilibrage actif des tensions cellules. La
durée d’équilibrage des tensions flottantes suite à un échelon de tension d’alimentation est
environ deux fois plus faible que dans le cas de la commande en boucle ouverte. La Figure
133 montre la réponse du système à un échelon de tension d’alimentation. Nous voyons que la
tension du bus continu (ec) et les tensions flottantes Vc1 et Vc2 convergent vers leur valeur







Figure 133- Equilibrage actif des tensions cellules: réponse à un échelon de la tension
d’alimentation.







Figure 134- modulateur SMC associé au bloc d’équilibrage actif des tensions cellules: défaut
de décalage de la tension et du courant de sortie.
D’autre part, nous avons rencontré un problème de décalage de la tension de sortie. Ce
défaut de la commande est mis en évidence sur l’oscillogramme de la Figure 134. Cette figure
montre le tracé du courant de référence (iLref) sur la voie 1, du courant mesuré en sortie de
l’onduleur (iL) sur la voie 3, et de la tension de sortie (VS) sur la voie 4. Contrairement aux
apparences, le courant de référence est sinusoïdal. Il est généré numériquement sur 10 bits par
le DSP, et codé entre 0 et 765. Le tracé que nous observons sur la voie 1 est en fait le courant
de référence numérique converti en signal analogique par un CNA. Ce convertisseur
numérique-analogique présent sur la carte FPGA convertit les nombres 8 bits codés en
complément à 2, donc variant entre –128 et +127. Ceci explique pourquoi la sinusoïde
observée sur la voie 1 est fractionnée en calottes. Chaque cassure correspond au
franchissement des valeurs 256 et 512 par la valeur numérique de iLref. La valeur analogique 0
correspond à la valeur numérique centrale, soit 382. Sur la voie 4, nous observons que tout un
« paquet » de la tension de sortie est translaté vers le bas. Cela a pour conséquence un
décalage anormal du courant visualisé sur la voie 3, et cela rompt l’harmonie de la sinusoïde
que nous devrions normalement obtenir. Une analyse plus fine montre que cette translation de
« paquet » est due à une double commutation lors d’une impulsion du signal
diminuer_niveau : deux signaux de commande de cellules passent en même temps à 0, au lieu
d’un seul. Nous n’avons pas réussi à déterminer la cause exacte de cette double commutation
intempestive. Celle-ci ne se produit pas de manière systématique. Plusieurs pistes ont été
envisagées, dont la plus probable serait un basculement d’un signal de comparaison CPij juste
au moment où la diminution de niveau est demandée. Pour remédier à cela, et empêcher tout
rebond des signaux CPij, nous avons intégré une hystérésis étroite  au niveau de la
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comparaison effectuée par les LM311 (voir paragraphe 4.1.3.3). Malgré l’utilisation de
comparateurs à hystérésis pour générer les signaux CPij, le phénomène de double
commutation persiste. Quelle qu’en soit la cause, ce défaut met en évidence la faiblesse d’une
commande « relative » qui définit le niveau de tension par rapport à l’instant précédent. Si à
un certain moment, une erreur se produit sur le niveau de tension obtenu en sortie de
l’onduleur, alors cette erreur se transmet d’une période de découpage sur l’autre, et tout le
« paquet » se trouve décalé. C’est ce que nous observons sur la Figure 134. Nous verrons dans
le paragraphe suivant que ce défaut a des conséquences moindres lors d’un fonctionnement en
mode courant.
4.4.3 - Commande en mode courant avec équilibrage actif des tensions cellules
Nous arrivons au dernier volet de cette réalisation expérimentale. Maintenant que le
fonctionnement du bloc d’équilibrage des tensions cellules est validé (excepté le problème de
décalage de paquet sur la tension de sortie), il est possible de lui associer le système de
détermination de niveau de la commande en mode courant. Le premier sous-paragraphe est
consacré aux problèmes rencontrés lors de cette dernière phase. Dans le deuxième, nous
vérifions expérimentalement les performances dynamiques de la commande en mode courant
ainsi créée.
4.4.3.1 - Observations générales
Nous nous sommes tout d’abord heurtés à un problème de dérive du potentiel du point
milieu capacitif. En fonctionnement onduleur, la valeur moyenne du courant iL n’est jamais
tout à fait nulle. Cette valeur moyenne peut être ajustée en réglant l’offset sur l’entrée
analogique du CAN rapide. Même en la réglant soigneusement, nous observons que la tension










Figure 135- Montage du bras tricellulaire en onduleur: utilisation d’un point milieu capacitif.
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Bien sûr, l’équilibrage actif des tensions cellules fonctionne, donc Vc1 et Vc2 sont bien
égales à leur valeurs de référence E/3 et 2*E/3. Par contre, l’asservissement du potentiel du
point milieu capacitif n’est pas prévu dans l’algorithme d’équilibrage. Nous avons ainsi, en
fonctionnement onduleur, des tensions VA et VB (voir Figure 135) qui dérivent, leur somme
étant toujours égale à +E. La dérive du point milieu se termine lorsque l’un des deux
condensateurs est complètement déchargé, et l’autre chargé sous une tension +E. La tension
Vs est alors asymétrique, et ne permet plus d’assurer une poursuite correcte du courant de
référence. Ce problème ne se posait pas tant que nous utilisions un modulateur, car alors la
tension de sortie était commandée, et non le courant.
Pour contourner ce problème, nous avons choisi de faire fonctionner le bras
tricellulaire en hacheur. Tous les essais qui suivent concernent la version la plus simple de la
commande en mode courant. Aucune compensation (ni des variations de courant, ni de
l’erreur statique) n’a été testée, faute de temps. La Figure 136 montre les formes d’onde
obtenues pour le courant de référence (voie 1), le courant mesuré (voie 3), et la tension de
sortie (voie 4). Là encore, le courant de référence est généré par le DSP, mais il est cette fois
codé sur 8 bits. Le signal analogique  observé sur la voie 1 est reconstitué par le CNA 8 bits










Figure 136- Commande en mode courant: allure générale de la tension et du courant de
sortie.
Conformément à ce qui avait été prévu, le courant de charge présente des variations
dues aux transitions de niveau de la tension de sortie. La Figure 137 montre le détail d’une
transition de niveau. Nous observons sur la forme d’onde du courant (courbe n°3) certaines
irrégularités, avec un créneau de tension plus large que les autres, toutes les 4 ou 5 périodes
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de découpage. Ce créneau de tension plus large entraîne un petit pic de courant qui est rattrapé
au coup d’horloge suivant. Cette phase d’irrégularités s’estompe lorsque la tension moyenne
aux bornes de la charge (R) s’éloigne de la valeur critique qui correspond à la transition de
niveau.
Nous ne pouvons avancer que deux pistes pour expliquer les causes de ces
irrégularités. Soit celles-ci sont dues à un phénomène d’instabilité. Cette hypothèse nous
semble peu probable, car une instabilité entraînerait une oscillation sur au moins 3 niveaux de
la tension de sortie, ce qui n’est pas le cas sur la Figure 137. La deuxième hypothèse pour
expliquer les irrégularités pourrait être une intersection non prise en compte entre le courant
numérisé et une butée (iLref_inf ou iLref_sup) . Cette deuxième hypothèse est très difficile à
vérifier, car les deux butées de courant sont des valeurs numériques internes au FPGA,
impossibles à observer à l’oscilloscope.
Figure 137- Commande en mode courant: détail d’une transition de niveau.
4.4.3.2 - Etude des performances dynamiques
4.4.3.2.1 - Réponse à un échelon du courant de référence
Nous avons soumis le hacheur commandé en mode courant à un échelon du courant de
référence (iLref). Pour cela, il a suffit de modifier le programme implanté dans le DSP, et de
faire générer par ce dernier un signal numérique en forme de créneau basse fréquence. La
Figure 138 montre le résultat obtenu. La courbe de la voie 1 représente le courant de référence
(centré autour de 0 car le CNA effectue une conversion signée). Le courant et la tension
mesurés en sortie du hacheur sont tracés respectivement sur les voies 3 et 4. Nous observons
que le temps de réponse du courant à cet échelon de référence est de l’ordre de 3 périodes
d’horloge, la période d’horloge valant 16 µs. Bien sûr, ce temps de réponse dépend de
l’amplitude de l’échelon, de la valeur de la tension de bus continu, et de la constante de temps
de la charge RL. Sur la Figure 138, nous avons choisi une amplitude d’échelon importante
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pour mesurer le temps de réponse dans le cas le plus défavorable. Le tracé de la voie 2
représente le signal logique trop_faible que nous avons fait sortir du FPGA grâce à un port
annexe. Pendant toute la phase de croissance du courant, le signal trop_faible est à 1. Cela
traduit le fait que  le courant numérisé est inférieur à la butée inférieure (iLref_inf). Puisque
trop_faible est constamment à 1, l’algorithme commande une augmentation de niveau de la
tension de sortie à chaque début de période de découpage. Une fois la tension maximale





Figure 138- Commande en mode courant: réponse à un échelon du courant de référence.
Dans le chapitre 3, nous avions simulé la réponse d’un onduleur 4 niveaux commandé
en mode courant sans compensation des variations du courant ni de l’erreur statique, et
soumis à un échelon de iLref. Nous avions trouvé un temps de réponse de l’ordre de 5 périodes
d’horloge. Sur cet essai expérimental présenté en Figure 138, le temps de réponse n’est que de
3 périodes. Cette différence vient du fait que les paramètres utilisés dans la simulation
n’avaient pas les mêmes valeurs que ceux de l’essai réel. Néanmoins, les courbes de la
tension et du courant de sortie de la Figure 138 ressemblent beaucoup à celles obtenues par
simulation. La simulation nous avait montré une convergence rapide du courant vers sa
référence, en quelques périodes d’horloge seulement. Les relevés expérimentaux de la Figure
138 confirment ces bonnes performances dynamiques lors de la réponse à un échelon du
courant de référence.
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4.4.3.2.2 - Réponse à un courant de référence sinusoïdal haute fréquence
Pour mener à bien cet essai, nous faisons générer par le FPGA un courant de référence
numérique sinusoïdal d’amplitude constante, dont on choisit la fréquence de plus en plus
élevée. Le but est de savoir à partir de quelle fréquence limite le courant asservi n’arrive plus
à suivre sa référence. Pour une raison d’ordre technique, ce n’est plus le DSP qui génère le
courant de référence, mais le FPGA. Nous utilisons pour cela un compteur associé à une



















Figure 139- Génération d’un courant de référence haute fréquence à l’aide d’une ROM.
En choisissant le rapport de division de fréquence entre le signal d’horloge à 16 MHz
et le compteur, nous pouvons modifier la fréquence du courant de référence. Sachant que la
fréquence apparente de découpage de la tension de sortie est 256 fois moindre que celle du









Avec fQ = 16 MHz : fréquence du signal de quartz
fh = 62.5 kHz : fréquence apparente de découpage de la tension de sortie
N: rapport de division de fréquence (puissance de deux)
Les Figure 140.a, b, c et d montrent les formes d’onde obtenues pour le courant de
sortie avec un rapport f0/fh valant respectivement 1/64, 1/16, 1/8 et ¼. Sur ces 4 figures, le
courant et la tension de sortie sont tracés sur les voies 3 et 4. La voie 1 représente le bit de
poids fort du courant de référence généré par le FPGA. Il ne nous a pas été possible de
reconstituer correctement ce dernier, car le CNA présent sur la carte DSP-FPGA n’est pas
suffisamment rapide pour cela.
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a) f0/fh = 1/64 b) f0/fh = 1/16
c) f0/fh = 1/8 d) f0/fh = 1/4
Figure 140- Essais fréquentiels du hacheur commandé en mode courant. Les 4 cas
correpondent à une même amplitude du courant de référence sinusoïdal.
Seule sa fréquence change.
L’examen des 4 figures montre que le cas f0/fh = 1/16 marque une limite. La forme
d’onde du courant tracé sur la voie 3 est encore proche d’une sinusoïde. La tension de sortie
est découpée la plupart du temps, sauf durant les phases descendantes. Pendant ces phases, Vs
se cale sur sa valeur la plus basse, et la trajectoire du courant décrit un tronçon
d’exponentielle. L’absence de découpage indique que le courant ne rencontre aucune des deux
butées iLref_inf ni iLref_sup. Pendant un bref instant, la commande décroche, et le courant ne suit
plus sa référence. Lorsque celle-ci recommence à croître, la commande « raccroche » et le
découpage réapparaît sur la tension de sortie. Dans les deux derniers cas de figure, f0/fh = 1/8
et f0/fh = ¼ , le hacheur fonctionne en pleine onde : la tension de sortie passe de sa valeur
extrême  haute à sa valeur extrême basse sans avoir le temps de faire des découpages
intermédiaires. Le courant de sortie a une forme plutôt triangulaire, et son amplitude se trouve
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fortement réduite par rapport au cas où f0/fh = 1/64. Ceci correspond typiquement au
phénomène de triangularisation du courant décrit dans le chapitre précédent, au paragraphe
3.7.2.2.2.
A partir des 4 relevés d’oscillogrammes, nous pouvons enfin esquisser le diagramme
de Bode de la réponse en courant du hacheur. Nous ne pouvons pas tracer le courant de
référence, car nous ne sommes pas capables de le reconstituer avec le CNA intégré sur la carte
dont nous disposons. En revanche, nous savons que dans le cas de la Figure 140.a
(correspondant à f0/fh = 1/16), le courant suit sa référence. L’amplitude de référence est donc
à peu près celle du courant obtenu sur la Figure 140.a. La comparaison de cette amplitude
avec celle du courant sur les autres figures permet d’évaluer le gain en amplitude pour les
différentes fréquences de fonctionnement. Pour évaluer le déphasage, nous utilisons le bit de
poids fort du courant de référence, visualisé sur la voie 1. Lorsque ce bit change d’état, cela
signifie que le courant de référence franchit sa valeur médiane. Il n’y a plus qu’à mesurer la
durée écoulée entre la date de changement de bit et le moment où le courant mesuré (voie 3)
franchit sa valeur médiane. Nous obtenons de la sorte 4 points de mesure de gain et de













1 0.96 0.78 0.35
Déphasage
(en °)
-5 -19 -48 -121
Tableau 1- Quatre points de mesure de gain et de déphasage issus des essais en haute
fréquence.














































Figure 141- Tracé expérimental du diagramme de Bode obtenu avec le hacheur tricellulaire
commandé en mode courant.
La Figure 141 montre le tracé du diagramme de Bode correspondant. Ce diagramme
met en évidence l’atténuation du gain et l’augmentation du déphasage lorsque la fréquence du
courant de référence augmente. Il confirme également que la fréquence f0= fh/16 constitue une
limite fréquentielle. En dessous de cette fréquence, la courbe de gain est relativement plate, et
le déphasage reste inférieur à 20 degrés. Au delà de fh/16, le gain s’effondre, et le gain
s’accroit rapidement.
4.5 - Conclusion
Nous avons réussi à faire fonctionner une stratégie de commande du courant de sortie
d’un hacheur multicellulaire, à fréquence apparente de découpage imposée. Cette stratégie est
entièrement programmable dans un FPGA, et elle est basée uniquement sur des opérations
simples de comparaison, d’addition et de soustraction. Malgré un problème non résolu,
concernant l’algorithme d’équilibrage des tensions cellules, la commande ainsi réalisée assure
un bon contrôle du courant de sortie du hacheur multicellulaire. Faute de temps, nous avons
juste fait fonctionner la version simple de cette commande, sans compensation des variations
de courant ni de l’erreur statique. Les performances dynamiques obtenues en pratique se sont
révélées aussi bonnes que ce qui avait été prévu lors des simulations.
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Quelques améliorations pourraient être apportées à cette commande. En particulier,
nous pourrions envisager une variante de l’algorithme d’équilibrage des tensions cellules
permettant le fonctionnement en montage onduleur. Cette variante devrait alors assurer
l’asservissement du potentiel du point milieu capacitif. D’autre part, il serait intéressant de
tester la version améliorée de la commande, en y incluant la compensation des variations de
courant et de l’erreur statique.
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Conclusion générale et perspectives
Le présent travail a apporté une contribution à l’étude des performances dynamiques
des convertisseurs multicellulaires, commandés en boucle ouverte et en boucle fermée.
En ce qui concerne la commande en boucle ouverte par Modulation de Largeur
d’Impulsion, notre travail s’est déroulé en deux phases. Tout d’abord, il a fallu mettre en
place des outils et des critères destinés à évaluer et à quantifier les performances dynamiques
des convertisseurs statiques. Ces critères sont autant d’ordre temporel (temps de réponse à un
échelon de signal modulant), que fréquentiel (tracé des courbes de gain et de phase, tracé des
spectres de raies harmoniques en fonction de la fréquence de la modulante, tracé des courbes
de taux de distorsion harmonique). Ensuite, nous avons utilisé ces différents outils pour
comparer les performances dynamiques de deux stratégies de MLI : la MLI naturelle qui
consiste à comparer directement le signal modulant avec chaque porteuse triangulaire, et la
MLI avec échantillonnage régulier de la modulante. Avec la première stratégie de commande,
les performances dynamiques du convertisseur multiniveaux s’avèrent meilleures qu’avec la
seconde. Par contre, la fréquence de commutation des interrupteurs de puissance n’est pas
toujours contrôlée. Aussi, l’idée d’un compromis entre les deux stratégies s’est imposée
naturellement. La stratégie optimisée de MLI issue de ce compromis combine les bonnes
performances dynamiques de la MLI naturelle et la fréquence de découpage fixe de la MLI
échantillonnée. Enfin, nous avons conclu ce premier volet sur la difficulté de définir la notion
de bande passante, dans le cas d’un convertisseur statique.
Dans le cadre de l’étude en boucle fermée, nous avons élaboré une nouvelle loi de
commande en courant du convertisseur multicellulaire. Celle-ci est basée sur le contrôle de la
valeur crête du courant, à fréquence de découpage fixe. Nous avons mis en évidence le
comportement du convertisseur commandé selon cette stratégie. Il est apparu que celle-ci
génère à la fois des variations sur le courant de sortie, et une erreur statique. Il est néanmoins
possible de remédier à ces deux inconvénients en rajoutant deux boucles de compensation
supplémentaires à la version initiale de la commande. Pour étudier les performances
dynamiques de l’onduleur commandé en mode courant, nous avons à nouveau eu recours aux
outils théoriques déjà utilisés lors de l’étude en boucle ouverte. Nous avons étudié en
particulier la réponse du système à un échelon du courant de référence. Puis nous avons
introduit un autre critère : la fréquence limite de décrochage. Un calcul littéral simple nous a
alors permis d’évaluer la valeur maximale théorique de cette fréquence. Ensuite, les
simulations menées avec la commande en courant nous ont montré que les performances
dynamiques obtenues sont proches de la limite définie par la fréquence théorique de
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décrochage. Le tracé des courbes de réponse fréquentielles a conforté cette observation. Nous
en avons déduit que la commande en mode courant présentée dans ce travail est performante
d’un point de vue dynamique. Nous avons enfin réalisé de manière expérimentale cette
stratégie de commande du courant crête, à l’aide d’un composant logique programmable
(FPGA).
Que ressort-il de toute cette étude ? Aussi bien en boucle ouverte qu’en boucle fermée,
nous avons cherché à optimiser les stratégies de commande des convertisseurs
multicellulaires, dans le but d’obtenir les meilleures performances dynamiques possibles. Cet
objectif semble atteint avec, en boucle ouverte, la MLI dotée du dispositif contre les
surcommutations, et en boucle fermée, la commande du courant crête à fréquence de
découpage fixe. Dès lors, les limites observées sont liées à la structure et au fonctionnement
mêmes des convertisseurs statiques. En boucle ouverte, la fréquence du signal modulant ne
peut croître au delà d’une fraction de la fréquence apparente de découpage sans que la tension
de sortie ne se dégrade de manière inacceptable. En boucle fermée, la vitesse de variation du
courant est limitée par le niveau maximal de tension que le convertisseur peut appliquer en
sortie. Puisque les stratégies de commande sont déjà optimisées, les seuls degrés de liberté
qu’il nous reste pour améliorer les performances dynamiques des convertisseurs
multicellulaires sont l’augmentation du nombre de niveaux disponibles en sortie du
convertisseur et/ou l’augmentation de la fréquence de découpage des composants de
puissance.
Plusieurs perpectives de recherches émanent de ce travail.
Tout d’abord, il faudrait améliorer l’implantation numérique de la commande en mode
courant dans le composant logique programmable (FPGA). D’une part, il subsiste un petit
dysfonctionnement dont nous n’avons pas trouvé la cause (problème de doubles
commutations intempestives). D’autre part, nous n’avons fait fonctionner que la version
simple de la commande, sans aucune compensation. Il faudrait y inclure les deux boucles de
compensation des variations de courant et de l’erreur statique.
La deuxième perspective est plus d’ordre théorique. Il s’agit de comparer les
performances obtenues en termes de précision, vitesse et robustesse, avec celles des autres
stratégies de commande en boucle fermée. La comparaison des performances serait
particulièrement intéressante avec la stratégie de commande découplante non-linéaire exposée
dans [GAT,97], et surtout avec la commande par mode de glissement présentée dans
[PIN,00].
Une troisième perspective consiste à généraliser la stratégie de commande en mode
courant au cas des commandes par mode de glissement. Comme dans le cas des commandes
par mode de glissement classiques, il s’agit de contrôler l’évolution du vecteur d’état du
système, en faisant glisser l’extrémité de celui-ci le long de surfaces prédéfinies de l’espace
d’état. Par contre, au lieu de choisir une loi de commutation de type fourchette, comme cela
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est le cas habituellement, nous pouvons opter pour un contrôle de la valeur crête de la
fonction de commutation. L’amorçage s’effectue alors à fréquence fixe, en synchronisme avec
une horloge, tandis que le blocage est provoqué lorsque l’extrémité du vecteur d’état atteint la
surface de commutation. Pour assurer la stabilisation sur des cycles limites simples, il est
nécessaire de rajouter une rampe de compensation à la surface de commutation. Des travaux
ont déjà été engagés dans cette voie [RAS,99]. Au niveau du L.E.E.I, ce thème de recherche
fait l’objet d’une publication à paraître prochainement [AIM,04].
Enfin, la quatrième piste de recherche porte sur le développement d’une stratégie de
commande en mode courant d’onduleurs multicellulaires triphasés. Le but serait d’alimenter
des machines tournantes. En particulier, le parfait contrôle du courant de sortie conviendrait
tout à fait à l’autopilotage d’une machine synchrone. Le courant de référence de chaque phase
de la machine serait choisi sinusoïdal, de manière à ne pas provoquer d’à-coups de couple, et
sa phase serait fixée par la position angulaire du rotor de la machine (principe de
l’autopilotage). L’autre application envisageable pour une stratégie de commande triphasée
serait le filtrage actif de réseaux pollués. L’ensemble onduleur multicellulaire/inductance
associé à sa commande en mode courant se comporte comme une très bonne source de
courant, pilotée par le courant de référence (iLref), à la fois rapide, précise et robuste. Toutes
ces caractéristiques destinent tout particulièrement un tel système à la compensation de
courants harmoniques et au filtrage actif.
- 196 -
Bibliographie
[AIM,01] M. AIMÉ. "Comportement fréquentiel d’onduleurs MLI. Modulateurs
optimisés." . JCGE’01, Nancy (France), 13-14 Nov. 2001, pp. 267-272.
[AIM,03] M. AIMÉ, G. GATEAU, T.A. MEYNARD. "A new strategy based on peak
current control and fixed switching frequency for a multilevel voltage source
converter". 10th European Conference on Power Electronics and Applications,
EPE’2003, Toulouse (France), 2-4 Sept. 2003.
[AIM,04a] M. AIMÉ, G. GATEAU, T.A. MEYNARD. "Implementation of a Peak
Current Control Algorithm within a Field Programmable Gate Array".
International Symposium on Industrial Electronics, ISIE’2004, Ajaccio
(France), 4-7 Mai 2004.
[AIM,04b] M. AIMÉ, G. GATEAU, M. FADEL. "Commande des convertisseurs
multicellulaires série à fréquence fixe en mode courant". CIFA’04, Douz,
(Tunisie) 22-24 Nov. 2004.
 [BAR,96a] P. BARTHOLOMEUS, Ph. LE MOIGNE. "A simple method for the valuation
of the harmonics generated by multilevel converters". ELECTRIMACS'96,
Saint Nazaire, 17-18-19 Sept. 1996.
[BAR,96b] P. BARTHOLOMÉUS. "Contribution à l’étude des redresseurs à facteur de
puissance quasi unitaire fonctionnant en mode multiniveaux. Application au
chargeur de batteries.". Rapport de thèse de doctorat, Université des Sciences
et Technologies de Lille, 1996.
[BEN,01] R. BEN SAID. "Observateurs des tensions aux bornes des capacités flottantes
pour les convertisseurs multicellulaires série.". Rapport de thèse de doctorat n°
d'ordre: 1773, I.N.P. Toulouse, 2001.
[BOD,01a] G.H. Bode and D.G. Holmes, "Load Independant Hysteresis Current Control
of a Three Level  Single Phase Inverter with Constant Switching Frequency",
IEEE PESC 2001, 32nd Annual Power Electronic Specialist Conference,
Vancouver (Canada), 17-21 June 2001.
[BOD,01b] G.H. Bode, D.N. Zmood, P.C. Loh and D.G. Holmes, "A Novel Hysteresis
Current Controller for Multilevel Single Phase Voltage Source Inverters",
IEEE PESC 2001, 32nd Annual Power Electronic Specialist Conference,
Vancouver (Canada), 17-21 June 2001.
Bibliographie
- 197 -
[CAR,96] Ph. CARRERE. "Etude et réalisation des convertisseurs multicellulaires série
à IGBT. Equilibrage des condensateurs flottants.". Rapport de thèse de
doctorat n° d'ordre: 1201, I.N.P. Toulouse, 1996.
[DEL,03] L. DELMAS. "Etude et mise en œuvre d’une nouvelle structure de Conversion
Multicellulaire Superposée (S.M.C.).".  Rapport de thèse de doctorat n° d'ordre:
1987, I.N.P. Toulouse, 2003.
[DON,95] F. Dong Tan and R.D. Middlebrook, "A Unified Model for Current-
Programmed Converters", IEEE Trans. on Power Elect., vol 10, N°4, July
1995.
[FAD,96] M. FADEL, T.A. MEYNARD. "Equilibrage des tensions dans les
convertisseurs statiques multicellulaires série: modélisation.". E.P.F'96,
Grenoble, pages 115-120, 1996.
[FER,99] J.P. FERRIEUX, F. FOREST. "Alimentations à découpage. Convertisseurs à
résonance. Principes, composants, modélisation" . 3ème édition DUNOD, 1999.
ISBN 2-10004-137-1
[GAT,97] G. GATEAU. "Contribution à la commande des convertisseurs statiques
multicellulaires série. Commande non-linéaire et commande floue.". Rapport
de thèse de doctorat n° d'ordre: 1328, I.N.P. Toulouse, 1997.
[GAT,04] G. GATEAU, R. RUELLAND, M. AIMÉ, T. MEYNARD. "A Co-simulation
environment for the test and the validation of digital control strategy on a
mixed DSP/FPGA architecture." EPE-PEMC 2004, Riga, Latvia.
[GIR,88] M. GIRARD. "Amplificateurs de puissance" . Ediscience, 1988. ISBN 2-
84074-041-9
[GUF,99] S. GUFFON, A. SARINANA, S. BACHA, J. DAVOINE. “Sliding Mode
Control for Active Filtering with Improvement of the High Frequency Range
Spectrum”. EPE’99, Lausanne (Switzerland), 7-9 september 1999
[LAB,95] F. LABRIQUE, G. SEGUIER, R. BAUSIERE. "Les convertisseurs de
l'électronique de puissance. La conversion continu-alternatif." Tome 4,
deuxième édition, Lavoisier TEC & DOC, 1995.
[LEM,99] Ph. LEMOIGNE. "Contribution à l’étude des convertisseurs multiniveaux".
Rapport de synthèse - habilitation à diriger les recherches, E.C. Lille 1999.
[MAN,89] F. MANNEVILLE, J. ESQUIEU. " Electronique- Théorie du signal et
composants ". Dunod, 1989. ISBN 2-10003-567-3.
[MAR,99] C.A . MARTINS, X. ROBOAM, T.A. MEYNARD, A.S. CARVALHO.
“DiCoIF: a DTC Strategy With Imposed Switching Frequency for Multi-Cell
Bibliographie
- 198 -
VSI fed Induction Motor Control”, EPE’99, Lausanne (Switzerland), 7-9
september 1999
[MAR,00] C. DE ALMEIDA MARTINS. "Contrôle direct du couple d’une machine
asynchrone alimentée par convertisseur multiniveaux à fréquence imposée."
Rapport de thèse de doctorat n° d’ordre: 1748, I.N.P. Toulouse, 2000.
[MARCH,92] M. Marchesoni, "High Performance Current Control Techniques for
Applications to Multilevel High-Power Voltage Source Inverters", IEEE Trans.
on Power Elect., vol 7, N°1, January 1992.
[MEY,91] T.A. MEYNARD, H. FOCH, “Brevet français n°91.09582, dépôt international
PCT (Europe, Japon, USA, Canada) n°92/00652 du 8 juillet 1992 ”. 1991
[MEY,92] T.A. MEYNARD, H. FOCH, “Multi-level conversion: high voltage choppers
and voltage source inverters”. P.E.S.C’92, Toledo, Spain. Conference
proceedings, pp. 397-403.
[MILL,88] J. MILLMAN, A. GRABEL. " Micro-électronique." Edition française, Mc
Graw-Hill, 1988. ISBN 2-7042-1185-X
[NIC,96] B. NICOLAS. "Contribution à la commande des convertisseurs statiques:
définition des lois de commutation à l'aide de la théorie des modes glissants."
Rapport de thèse de doctorat n° d'ordre: 1195, I.N.P. Toulouse, 1996.
[PIER,02] J.P. MARTIN, S. PERFEDERICI, F. MEIBODY-TABAR, B. DAVAT. “New
Fixed Frequency AC Current Controller for a Single Voltage Source Inverter”.
P.E.S.C’02, Cairns, Australia.
[PIN,00] D. PINON. " Commandes des convertisseurs multicellulaires par mode de
glissement." Rapport de thèse de doctorat, I.N.P. Toulouse, 2000.
[PRI,95] L. PRISSÉ. "Etude, conception et mise en œuvre des convertisseurs
multicellulaires série à IGBT". Rapport de thèse de doctorat n° d'ordre: xx,
I.N.P. Toulouse, 1995.
[RAS,99] A. Ras and F. Guinjoan, "Ramp-Synchronized, Sliding-Mode Hybrid Control of
Buck Converter", EPE'99, Lausanne (Switzerland), 7-9 September 1999.
[RUE,02] R. RUELLAND. "Apport de la co-simulation dans la conception de
l’architecture des dispositifs de commande dédiés aux systèmes électriques." 
Rapport de thèse de doctorat n° d’ordre: à paraître I.N.P. Toulouse, 2002.
[SEG,96] G. SEGUIER "  Electronique de Puissance. Les fonctions de base et leurs
principales applications ". Dunod, 1996. ISBN 2-10-003107-4.
[TAC,98] O. TACHON. "Commande découplante linéaire des convertisseurs
multicellulaires série. Modélisation, synthèse et expérimentation.". Rapport de
thèse de doctorat n° d'ordre: 1415, I.N.P. Toulouse, 1998.
Bibliographie
- 199 -
[WAL,99] G. WALKER. G. LEDWICH, "Bandwith considerations for multicell




Calcul théorique du spectre de la tension de sortie d’un
onduleur 4 niveaux commandé en MLI naturelle.
- I -
Annexe:
Calcul théorique du spectre
de la tension de sortie d’un onduleur 4 niveaux
commandé en MLI naturelle.
L’annexe qui suit présente le calcul théorique « classique » permettant de déterminer
le spectre harmonique d’une tension découpée obtenue en sortie d’un onduleur 2 niveaux, et
commandé en Modulation de Largeur d’Impulsion. Ce calcul, présenté entre autres dans
[GIR,88] se déroule en deux étapes.
Il s’agit tout d’abord de décomposer en série de Fourier un signal carré périodique de
rapport cyclique constant. Nous allons démontrer que chaque coefficient de Fourier est alors
une fonction sinusoïdale du rapport cyclique.
Nous allons ensuite exprimer le fait que le rapport cyclique varie lentement au cours
du temps. En particulier, si le signal modulant est sinusoïdal, alors le rapport cyclique varie
lui aussi de manière sinusoïdale. En replaçant son expression dans la décomposition en série
de Fourier de la tension découpée, nous obtiendrons le spectre de la tension  MLI deux
niveaux.
Le passage à une tension multiniveaux s’effectuera naturellement. Il suffira de
considérer celle-ci comme la somme de plusieurs tensions deux niveaux. Nous verrons au
cours de cette sommation comment le déphasage régulier des porteuses triangulaires permet
d’annuler certaines raies harmoniques.
1- Signal de rapport cyclique constant
Nous allons tout d’abord décomposer en série de Fourier le signal de rapport cyclique
constant représenté ci-dessous.









Figure 1- Signal carré périodique de rapport cyclique constant.
Ce signal correspond à une tension découpée obtenue en sortie d’un onduleur deux
niveaux. Nous avons volontairement choisi une échelle réduite d’amplitude (entre –1 et 1)
pour s(t). Nous avons également choisi l’origine des dates de manière à centrer le créneau de
s(t) sur celle-ci. Par la suite nous allons adopter les notations ci-dessous :













=  : pulsation correspondant à la fréquence de découpage.




=Â  : rapport cyclique ( 10 £Â£ ).
Puisque le signal s est périodique de période Tdec, il est possible de le décomposer en








ndecn tnCAts fw (A.1)
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· Cn et nf  représentent respectivement l’amplitude et la phase de l’harmonique de
rang n. Ces deux grandeurs sont calculées à partir du coefficient complexe de





































Ainsi, les coefficients de Fourier dépendent du rapport cyclique Â. Calculons
maintenant Cn et nf .



















































2- Modulation de la largeur d’impulsion
2.1-Relation entre le signal modulant et le rapport cyclique
Dans le cas d’un onduleur commandé en MLI naturelle, la largeur des impulsions de
s(t) est déterminée par un signal modulant qui intercepte une porteuse triangulaire. Nous
choisissons un signal modulant sinusoïdal de la forme :
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)sin()( 00 fw +×= tMte (A.9)





0 =f  : fréquence du signal modulant.
La porteuse triangulaire évolue entre –1 et +1, et elle est choisie de période Tdec,















Figure 2- MLI deux niveaux: détermination des instants de commutation.
La relation entre la valeur du signal modulant et celle du rapport cyclique n’est pas à
priori évidente. Cependant, dans le cas où la fréquence du signal modulant (f0) est très faible
devant celle de la porteuse triangulaire, il est possible de donner une expression
approximative du rapport cyclique Â(t) :
Si )sin()( 00 fw +×= tMte




)( 00 fw +×+×»Â tMt (A.10)
Cette expression du rapport cyclique est en toute rigueur inexacte. Comment peut on
en effet concevoir un rapport cyclique qui varie continuement en fonction du temps ? Le
calcul exposé ci-dessous apporte des éléments de réponse à cette question.
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Pour calculer l’évolution temporelle du rapport cyclique, il nous faut avant tout
« discrétiser » le temps : nous allons considérer la nème période de découpage, et calculer la















Figure 3- Motif de MLI associé à la nème période de découpage.
Nous définissons ensuite trois suites numériques (t0n), (t1n) et (t2n).
· t0n (n entier naturel) représente la date du milieu du nème motif du signal s(t).
· t1n (n entier naturel) représente la date du nème front montant.
· t2n (n entier naturel) représente la date du nème front descendant.
La durée de l’état haut du signal s(t) est alors égale à la différence entre t2n et t1n :
nnn tt 12 -=t (A.11)




tt 12 -=Â (A.12)
Pour calculer chaque terme de la suite numérique (Ân), il faut déterminer les instants
t1n et t2n, quel que soit n. Donc il nous faut résoudre le système d’équations :




















































































Nous ne savons pas résoudre littéralement les équations du système (A.14), c’est
pourquoi nous allons être amenés à simplifier ce système en effectuant des approximations.











101 (n entier naturel) (A.15)
Nous avons par conséquent la relation (A.16) :
nnn xx 21 +=t (A.16)


























































De même, la soustraction membre à membre des deux équations du système (A.17)
nous donne :





























Les expressions (A.18) et (A.19) font apparaître la durée tn de l’état haut du nème motif
de découpage. D’autre part nous supposons que la fréquence du signal modulant est très faible
par rapport à celle de la porteuse triangulaire :
decff <<0 équivaut à 0TTdec << .
Comme decn T££t0 , nous en déduisons que 0Tn <<t , soit
ptw 20 <<× n (A.20)
Effectuons le développement limité à l’ordre 0 des quantités )
2
sin( 0























































































Le système d’équations (A.23) montre que si le signal modulant est à une fréquence
très basse par rapport à celle de la porteuse, alors les créneaux de MLI sont presque
symétriques ( nn xx 12 » ). De plus, la valeur du rapport cyclique sur la n
éme période de
découpage ne dépend que de la date du milieu du néme motif (t0n). A partir de la deuxième
équation de (A .23), en considérant que la période de découpage Tdec est très faible devant la
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)( 00 fw +×+×»Â tMt (A.24)
2.2-Développement en série de Fourier du signal MLI deux niveaux
Pour effectuer le développement en série de Fourier du signal modulé en largeur
d’impulsion, nous allons reprendre l’expression (A.8) obtenue dans le cas du signal non
modulé, et remplacer le rapport cyclique par sa fonction sinusoïdale du temps (équation
(A.24)). En remarquant que :












































La principale difficulté consiste maintenant à décomposer en série de Fourier la
quantité un(t). Nous allons pour cela devoir séparer le cas où n est pair, et celui où n est
impair.
· Lorsque n est pair, il existe un entier naturel k tel que n=2k. Nous avons alors dans
ce cas :
( ))sin(sin)1()( 002 fwp +××-= tkMtu kk (A.28)






=T , donc elle est
décomposable en série de Fourier. Pour effectuer cette décomposition, nous allons
faire intervenir les fonctions de Bessel de 1ère espèce, et utiliser la propriété
suivante :
Pour tout couple de réels (z ;?), la quantité ( )qsinsin ×z  est décomposable en série
de Fourier et :
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J1, J3, …, J2p-1, … sont les fonctions de Bessel de première espèce. Dans notre cas,




















k tpkMJtu fwp (A.30)
· Lorsque n est impair, il existe un entier naturel k tel que n=2k+1. Nous avons alors








(cos)1()( 0012 fwp tMktu
k
k (A.31)






=T , donc elle est
décomposable en série de Fourier. Nous utilisons à nouveau une propriété des
fonctions de Bessel :
Pour tout couple de réels (z ;?), la quantité ( )qsincos ×z  est décomposable en série
de Fourier et :








J0, J2, …, J2p, … sont les fonctions de Bessel de première espèce. Dans ce


























































Revenons maintenant à l’expression générale de s(t) donnée par (A.26).













































Dans l’expression (A.34), nous remarquons tout d’abord le terme fondamental égal à
)sin( 00 fw +× tM . Ce terme fondamental est égal au signal modulant e(t). Ceci explique
pourquoi lors du tracé des courbes de réponse fréquentielle, nous avons trouvé un gain
unitaire et un déphasage nul pour de faibles fréquences de signal modulant. A partir de
(A.34), remplaçons les termes u2k(t) et u2k+1(t) par leur expression issue de (A.30) et (A.33) :
· Le produit  ( )tktu deck w)12(cos)(12 +×+  fait alors apparaître une somme de termes
de la forme ( ) ( ))(2cos)12(cos 00 fww +´+ tptk dec  (avec k³0 et p³1). Nous
pouvons décomposer chacun de ces produits en la somme de deux cosinus. Ainsi



















































































Ceci nous montre que la (2k+1)ème famille de raies harmoniques est composée :



















· D’un certain nombre de raies latérales de fréquences 02)12( pffk dec ++  et


















L’écart fréquentiel séparant deux raies harmoniques consécutives vaut 2f0.
Remarquons que les raies de fréquence 02)12( pffk dec ++  et
02)12( pffk dec -+  sont « symétriques » par rapport à la raie centrale, et






æ + pMkJ p )2
1
(2  tend rapidement vers zéro lorsque p augmente. Ainsi,
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l’amplitude des raies harmoniques latérales de la (2k+1)ème famille devient
vite négligeable quand on s’éloigne de la raie centrale.
· Le produit  ( )tktu deck w2cos)(2 ×  fait apparaître une somme de termes de la forme
( ) ( ))()12(sin2cos 00 fww +×-´ tptk dec  (avec k³1 et p³1). Nous pouvons
décomposer chacun de ces produits en la différence de deux sinus. Ainsi la (2k)ème












































L’expression (A.36) nous montre que la (2k)ème famille de raies harmoniques ne
possède pas de raie centrale, contrairement aux familles d’ordre impair. Les raies
harmoniques de la (2k)ème famille se situent aux fréquences 0)12(2 fpfk dec ×-+× et
0)12(2 fpfk dec ×--× . Là encore, les deux raies symétriques par rapport à la
fréquence 2k.fdec sont de même amplitude. L’écart fréquentiel entre deux raies
consécutives vaut 2f0.






































































Figure 4- Spectre d’une tension MLI deux niveaux, avec deux valeurs différentes de
profondeur de modulation (M=0.9 et M= 0.5) et un rapport fréquentiel f0/fdec=1/15.
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La Figure 4 donne un exemple de spectres d’une tension MLI deux niveaux obtenus
par simulation, en utilisant la transformée rapide de Fourier. Les deux spectres de cette figure
ont été tracés avec deux valeurs différentes de profondeur de modulation (M= 0.9 et M= 0.5),
et un rapport fréquentiel f0/fdec égal à 1/15. Sur ces deux spectres, nous retrouvons bien la raie
fondamentale à f0, et les familles de raies harmoniques centrées sur decfn × . Les familles de
rang impair possèdent une raie centrale à decfk ×+ )12( , et des raies latérales à
02)12( fpfk dec ×±×+ . Les familles de rang pair ne possèdent pas de raie centrale, et leurs
raies latérales se situent aux fréquences 0)12(2 fpfk dec ×-±× . La comparaison des deux
spectres montre que l’amplitude des raies harmoniques dépend grandement de la profondeur
de modulation. Le fait de diminuer celle-ci semble ressérer chaque famille autour de sa
fréquence centrale decfn × , tout en augmentant l’amplitude des raies les plus proches de cette
fréquence centrale.
3- Calcul du spectre d’une tension MLI 4 niveaux
La tension MLI 4 niveaux peut être considérée comme la somme de trois tensions MLI
deux niveaux générées par le même signal modulant, mais avec trois porteuses régulièrement
déphasées entre elles. Le synoptique de la Figure 5 illustre la reconstitution d’une tension



































Figure 5- Reconstitution d’une tension MLI 4 niveaux à partir
de 3 tensions MLI deux niveaux.
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Sur cette figure, les trois comparateurs sont attaqués par le même signal modulant.
)sin()( 00 fw +×= tMte  (avec 10 ££ M )





























D’autre part, pour conserver une tension réduite s(t) comprise entre –1 et +1, nous
avons introduit 3 gains égaux à 1/3 dans le modèle de calcul présenté en Figure 5. Nous allons
maintenant décomposer en série de Fourier chacune des tensions modulées s1(t), s2(t) et s3(t),
avant de les sommer. Pour chacune de ces trois tensions, l’équation (A.26) reste valable, à
condition de tenir compte du gain de 1/3, et du déphasage de la porteuse triangulaire par















































Dans l’équation (A.38), le terme fondamental ne dépend pas de l’angle de calage de la
porteuse triangulaire, ni même les termes en un(t). En effet, la quantité un(t) traduit le fait que
le rapport cyclique varie au cours du temps. Le fait de passer à un modèle moyen du rapport
cyclique rend celui-ci indépendant du calage de la porteuse triangulaire. Le déphasage des









itnw . Ce terme
peut être simplifié en remarquant que la pulsation wdec et la période Tdec sont liées par la























Calculons maintenant le spectre de la tension 4 niveaux s(t). Nous avons :

































































w  (1 £ i £ 3).
· Si n n’est pas un multiple de 3, alors ce terme est nul. En effet, nous pouvons dans





















qq (avec tn decwq = )

















































Ainsi, le spectre de la tension 4 niveaux s(t) conserve uniquement les familles
harmoniques multiples de 3. Toutes les autres familles de raies se compensent lors de
l’addition des 3 tensions deux niveaux. La Figure 6 montre les spectres obtenus dans des
conditions identiques par simulation d’une tension MLI deux niveaux et d’une tension MLI 4
niveaux. Sur le graphe du haut, le spectre de la tension MLI 2 niveaux possède toutes les
familles de raies harmoniques. Le graphe du bas représente le spectre de la tension MLI 4
niveaux. Toutes les familles harmoniques dont le rang n’est pas multiple de 3 y ont disparu
(familles 1, 2, 4, 5, 7). Par contre, les familles de rang multiple de trois restent inchangées par
rapport au spectre de la tension 2 niveaux.


















































Echelle réduite de fréquence
f/fdec (sans unité)
Spectre de la tension MLI 2 niveaux
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Figure 6- Comparaison des spectres obtenus en MLI 2 niveaux et en MLI 4 niveaux
(rapport fréquentiel: f0/fdec=0.05, profondeur de modulation: M=0.9).
